

































































































李清泉 



本书共十章 ,前 四章着重介绍集成运算放大器的电路原理，内容包括集 
成电路元件，单元电路,典型电路分析，以及电路应用中的一些问题;后六章 
着重介绍集成运算放大器在自动控制，自动测量，以及模拟数字混合计算技 
术等领域中的应用，包括信号运算电路，信号处理电路，信号发生器，信号变 
换电路，测量电路，以及有源校正电路和调节器等内容.书中附有一定数量 
的习题. 

本书对集成运算放大器的电路原理及其应用中所涉及的基本概念，基 
本原理和基本分析方法作了比较深入的讨论，并介绍了一批工程实用电 

路. 

本书可作为大学自动控制或相近专业的教材，也可供从事模拟数字混 
合计算技术，自动控制和自动测量的工人和技术人员参考. 
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运算放大器原先是电子食拟计算机的一种基本部件，它本质上是一种高增益的直流 
放大器，在外部反馈网络的配合下，它的输出与输入电压(或电流)之间可以灵活地实现各 
种特定的函数关系，因而具有对不同信号进行组合、运算和处理等多种引人注目的 功能. 

六十年代以来，运算放大器从电子管到晶体管，又从晶体管分立元件发展到目前的单 
片集成电路，不论是生产工艺还是电路设计水平都经历了飞跃的 发展. 和早期的分立元 
件运算放大器相比，集成运算放大器具有以下几个明显的 优点： 

(1) 运算放大器的体积和功耗已经减小到只相当于一个小功率晶体管； 

(2) 由于外部连线和焊点减少，运算放大器的可靠性大大提高； 

(3) 由于集成电路中相邻元件(如晶体管、电阻等)的电参数匹配优良，运算放大器的 
零点漂移和共模抑制比等直流参数得到改善. 

总而言之，集成运算放大器的出现，使电路设计人员从此摆脱了制作一般放大器所必 
需的从电路设计、元件选配直到组装调整的繁重负担，现在集成运算放大器已经作为一种 
商品可供设计人员直接选用了.这种技术上的深刻变化，使得运算放大器的应用领域早 
已超越了电子模拟计算机的范畴，如果今天我们说运算放大器的应用遍及自动控制、自动 
测量、计算技术、电信和无线电等几乎一切技术领域是一点也不算夸张的，不仅如此，集成 
运算放大器的普遍应用，已经使某些领域的面貌为之一新.举例来说，在反馈控制系统中 
校正装置的设计和实现始终是一个关键性的问题，过去大多数都采用无源校正，而且通常 
都必须为每一个控制系统专门设计一种特定参数的校正 装置. 自从广泛采用集成运算放 
大器后，设计人员就可以利用参数适应范围极为宽阔的各种通用的有源校正装置来改善 
系统的稳定性和品质.这种变化无疑是广大设计人员所欢迎的. 

本书的内容大致可分为两部分.前一部分着重介绍集成运算放大器的电路原理，后 
一部分介绍它的各种应用. 

第一部分由前四章组成.第一章介绍集成化元件的结构和特性.第二章分析了组成 
运算放大器的四种单元电路——差动输入级、中间级、输出级和电流源 电路. 第三章介绍 
了第一代到第四代集成运算放大器的典型电路，了解这些典型电路的原理和特性，可以为 
合理地设计各种运算放大器的应用电路打下良好的 基础. 第四章讨论了集成运算放大器 
的参数测试、相位补偿和性能扩展问题.其中的相位补偿问题乃是应用技术中一个极其 
重要的问题. 

本书的第二部分由第五章到第十章组成，这里介绍了集成运算放大器在各种技术领 
域中的应用情况，它们分别是：信号运算电路，信号处理电路，信号发生电路，信号变换电 
路，测量电路，以及有源校正电路和调 节器. 尽管运算放大器的应用电路形式繁多、变化 
无穷，但它们的基本组态只有三种，即反相运用、同相运用和差动运用；它们的基本分析工 
具则是运算放大器的理想 模型. 这些基本内容集中反映在第五章的前四节中，它们尤如 
一把钥匙，对于解决运算放大器各种应用电路的分析计算来说是必不可 少的. 此外，在第 



五章中还系统地阐述了运算放大器在反相、同相和差动运用中的运算误差，这对于运算精 
度有特定要求的电路设计人员来说无疑也是重要的. 

为了努力反映国内外的先进水平和研究成果，本书的篇幅是比较大的，其中有些内容 
在国内同类书刊中还是首次发表，如果它能对我国集成运算放大器的普及和推广应用作 
出微薄的贡献，我们就十分取慰了 . 

从大学有关专业的教¥要求来看，第二到第五章可作为基本教学内容，其余各章的内 
容则可视各专业的特点加以选用或参考. 

由于我们的学识有限，书中肯定存在不少缺点错误，期待着读者批评 指正. 

笔.省 

1979年元旦于清华大学 
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第一章，集成化元件的结构和特性 

$ 

r 

集成电路是六十年代初期发展起来的一种新型电子器件，它采用与硅平面晶体管相 
似的掩模光刻、扩散、外延等生产工艺，把晶体管、二极管、电阻、电容等元件和它们之间的 
连接线等整个电路集成在一块半导体基片上，封装于一个外壳内，构成一个完整的、具有 
一定功能的电路，所以又称为固体组件.和传统的分立元件电路相比，集成电路的元件密 
度大大提高，体积小，重量轻，进一步推动了电子设备的微型化过程；同时由于外部焊点大 
大减少，互连线缩短，从而也大大提高了设备的可靠性. 

然而采用集成电路工艺制造的晶体管、电阻、电容等元件不仅参数的离散性很大，而 
且 PN 结的反向击穿电压低、参数范围窄、温度系数又大，在这些方面它们通常是竞争不 
过廉价的分立元件的.所以集成化技术最先只能在数字逻辑电路(如 DTL ， TTL 电路)中 
获得广泛应用，因为在逻辑电路中晶体管工作在“开”、“关”状态下，对元件参数的精确性 
并无严格要求. 

近年来集成工艺经历了飞跃的发展 ，并 且革新了电路的设计思想，主要是充分利用同 
一块集成电路上相邻元件的参数所固有的匹配性能，广泛采用差动电路的结构形式，从而 
使电路的偏置和其他性能主要取决于元件参数的匹配程度而极少依赖于参数值本身•这 
才使得像运算放大器等原先很难制造的模拟集成电路也获得了大批量生产的 条件. 

为了深入掌握集成电路的特点，有必要粗浅地了解一下集成化元件的构造和性 
能， 


第一节隔离技术 

由于集成电路中所有的元件都必须制作在同一块硅片上，所以为了保证电路的 性能， 
就必须在各个元件之间实行有效的絶缘隔离.目前在集成工艺中通常采用的隔离技术有 
两种： 一种叫 PN 结隔离，另一种叫介质隔离.下面分别讨论这两种隔离 技术. 

— 、 PN 结隔离 

在集成电路中利用 PN 结隔离是最常用的隔离 方法. 我们知道反向偏置的 PN 结具 
有很高的反向电阻，因此除了元件的顶部表面是靠生长在整个硅片表面的氧化层（&0 2 ) 
来实现隔离以外，将元件所在的 P 区和 N 区四周全部用反向偏置的 PN 结包围起来，便可 
以对制作在同一块硅片上的各个元件之间实现绝缘 隔离. 

对一个 P 型硅晶片实行 PN 结隔离的工艺程序可以用图 1_1 来说明 • 第一步是将具 
有氧化层的 P 型硅晶片（又名衬底）通过第一次光刻，在准备制作 NPN 晶体管的部位上 
去除表面氧化层，并进行一次低电阻率的 N 型杂质扩散，由此产生的 N + 区称为隐埋层 • 
关于这个隐埋层的用途，在以后介绍 NPN 晶体管的结构时再具体解释 • 第二步，去除整 





P 型硅晶片 



图 1-1 硅晶片进行 PN 结隔离的工艺程序和相应的断面图 


个硅晶片表面的氧化层，通过外延工艺在整个晶片表面生长一层 N 型单晶硅，随后再次 
对表面进行氧化处理.第三步，对事先选择好的隔离区进行第二次光刻，以便除去隔离区 
表面的氧化层，随后通过表面氧化层的这些窗口进行一次高浓度的 P 型杂质扩散，扩散的 
深度必须大于 N 型外延层而一直达到 P 型 衬底. 这样就完成了一个 PN 结隔离的完整工 

艺. 

由于 P 型衬底和隔离扩散所产生的 P + 区都是 P 型硅材料，由它们构成的一个整体把 
硅片上准备制作各种元件的 N 区分割成为一个一个孤立的小岛.在集成电路通电工作 
吋，必须将上述起隔离作用的 P 型区接到电源电位最低的一端，以保证它相对于这个 P 型 
衬底上所有的岛状 N 区都是反向偏置的. 

很显然， PN 结隔离技术不可能达到真正的电绝缘.首先反向偏置的 PN 结会产生寄 
生电容，其电容量的典型值大约为 0.06 pF / miP *. 其次是 PN 结的反向电流，在 25 °C 吋 
它的典型值约为 IpA / mil 2 , 并且和其他硅平面晶体管一样，每当温度升高 10 °C 时这个反 
向电流大约增长一倍. 

除了寄生电容和反向电流以外， PN 结隔离工艺还可能产生某些寄生的有源元件.例 
如用作隔离区的 PN 结连同岛状 N 区内部的其他 PN 结将构成寄生的 PNP 和 PNPN (即 
可控硅整流器)器件.因此在集成电路的设计中必须注意提防这些寄生的有源元件，以免 
它们损害电路的性能. 


•mil (密耳)是半导体工艺中常用的一种长度 单位 . lmil - 10~ 3 in . (英寸 ） == 2.54 X 10- 3 cm (厘米 ） = 25.4 /i 
(微 米). 


， 2 





二、介质隔离 

采用介质隔离技术可以改善或消除 PN 结隔离所固有的许多弊病•图 I - 2 介 绍了介 
质隔离技术的工艺流程，其步骤如下： . r 

( a ) 在准备好的 N 型硅单晶的基片上，利用扩散或外延工艺制作一个 N + 隐埋层； 

( b ) 氧化. 在 N + 隐埋层的表面生长一层二氧化硅保护层； 

( c ) 光刻.在需要隔离 M 部位除去表面氧化层形成窗口； 



(d) (h) 


图1_2介质隔离的工艺流程 

( a ) 制作 N + 隐埋层; （ b ) 生长氧化层； （0 光刻隔离区的窗口；（幻用腐蚀方法 
形成隔离壕沟；（《0再次氧化； （ f ) 淀积多晶硅； （ g ) 背面研磨抛光； 00完成后的断 面图. 





00 腐紐 • 通过窗口对硅材料进行腐蚀形成隔离壕沟，壕沟的深度应超过最终所需 
的岛状 N 区的 厚度； 、^ 

0) 再次氧化； 

( f ) 外延. 在表面氧化层上淀积一层多晶硅，这个多晶硅层就是未来的 衬底； 

( g ) 研磨 • 对 N 型基片的背面进行研磨拋光，直到将隔离壕沟的底部全部暴露出来 

为止 • ，‘ 

I 

、、 图 I - 2 00表示介廣隔离工艺全部完成以后的断面图.它说明整个薄片以多晶硅层 
为衬底，而每一个准备制作元件的岛状 N 区都被电絶缘良好的氧化层四周包围起来•和 

结隔离技术不同，氧化层隔离不需要外加一定的偏置电压，并且不再存在寄生的有源 
器件，这是介质隔离技术的最大优点.但是在介质隔离的集成电路中仍然存在典型值为 
0.02 pF / mil 2 的寄生电容，并且通过氧化层在岛状 N 区和多晶硅衬底之间也将产生一定的 
漏电流，在 2 5° C 时这个漏电流约为 IpA ， 在极限温度 150° C 时大约达到 lOpA . 由于这种 
漏电流不是由反向 PN 结形成的，所以它不象在 PN 结隔离的电路中那样随着温度每升高 

就增长一 倍. 

介质隔离技术的缺 点是增 加了旷时费资的研磨工序，并且在后续的工艺中往往要使 
多晶硅长吋间处于高温状态，容易引起多晶硅沾污单晶硅的问题.此外，为了保证外延生 
长的多晶硅填满隔离壕沟，壕沟要有一定的宽度，这就势必减小了硅片的有效利用面积 • 

第二节集成化晶体管 

一、 NPN 晶体管 

在组成一个运算放大器的各种元件中， NPN 晶体管不仅数量最多 3 而且它的质量对 
放大器性能的影响也 最大. 因此在集成工艺中， NPN 晶体管的生产工艺必须予以足够的 
重视，其他集成元件的生产工艺通常只处于从属的 地位. 

釆用 PN 结隔离的 NPN 晶体管的一个典型的生产工艺流程可以用图 1-3 来说明 • 
第一步是利用光刻技术在选择好的基区位置上除去表面氧化层形成窗口，继而进行一次 
P 型杂质的扩散，形成 P 型 基区. 扩散后表面再次 氧化. 第二步，再次光刻，在选择好的 
发射区及集电极引出部位上除去氧化层形成窗口，然后进行一次高浓度的 N 型杂质扩散， 
形成发射区和集电极的引出部位 • 扩散后表面再次氧化 • 第三步，第三次光刻，在晶体管 
各电极的引出部位上除去氧化层形成窗口，釆用金属化(例如蒸铝)工艺，在电极的引出部 
位形成欧姆接触，但同时使硅片的整个表面都覆盖上一层 铝箔. 这些不在电极引出部位 
的铝箔通过第四次光刻腐蚀加以清除后，就完成了整个 NPN 晶体管的生产 过程. 

集成化的 NPN 晶体管和分立元件的 NPN 平面型晶体管具有基本相同的工艺结构， 
不同 的是： 

(1) 由于集成化晶体管和其他许多器件是制作在同一块硅片上的，因 itb 这些元件相 
互之间以及它们同公共的衬底之间均存在着寄生参数的影响 ，在 采用 PN 结隔离的情况 
下这种影响更其突出 • 这些因素造成集成化晶体管的高频性能下降.分立元件的晶体管 
则不存在这种不利的影响. 

(2) 如图1_ 4 所示，在分立元件的 NPN 晶体管中，电子流从发射极径直往下流向集 



光刻 

和腐蚀 



Si 0 2 




选择需要除去 
金属层的面积 

图 1-3 釆用 PN 结隔离的 NPN 晶体管工艺流程 


电极;而在集成化的 NPN 晶体管中，为了便于在器件之间相互连线，集电极必须在发射极 
的同一侧引出，因此电子流的通路延长，造成集电区的等效串联电阻增大.这种结构特点 
反映在外部特性上，就使得集成化晶体管的饱和电阻值以及集电极功耗增大.这个缺点 
可以通过 N + 隐埋层得到部分改善，由于 N + 隐埋层具有比 N 型集电区低得多的电阻率, 
从而可以使电子流在侧向通过集电区时的等效电阻大大减小.这也就是设置 N + 隐埋层 


的目的 • 


(3) 由于工艺条件完全相同，在同一块衬底材料上制作的相邻的晶体管往往具有精 


发射极 



图 1-4 NPN 晶体管 

0) 分立元件的 NPN 管； （ b ) 集成化的 NPN 晶 体管. 







确的匹配特性，例如的偏差小于±10%，的偏差小于 ± 2 mV 等等.此外，利用集成 
工艺制作 200pF 以上的电容或 20 ki 3 以上的电阻通常比制作一个普通晶体管占用更大的 
硅片面积，成本更高.所以在集成运算放大器的电路设计中应充分利用集成化晶体管的 
匹配性能，并尽可能用晶体管取代电路中的电阻、电容等其他元件. 


二、 PNP 晶体管 / 

利用生产 NPN 管的标准工艺，在同一块硅片上制作性能优良的 PNP 管是比较困难 
的.因此在早期的集成运算放大器中，无法充分发挥 NPN 和 PNP 管互补电路的优越性. 
随着集成工艺的发展，这个难题获得了部分解决，目前常见的是如图 1-5 所示的两种 PNP 
晶体管. 


1 •村底 PNP 晶体管 


衬底 PNP 管的结构如图 1-5 所示.它是以 




衬底 PNP 管 横向 PNP 管 


P 型衬底作为集电极的，因此只有采用 PN 
结隔离的集成电路中才有可能制作这种 
结构的 PNP 晶体管.岛状的 N 区就是它 
的基区.在制作 NPN 管的 P 型基区吋， 
同吋制成了衬底 PNP 管的发射区.由于 
载流子是沿着晶体管断面的垂直方向运 
动的，所以又叫作纵向 PNP 管.这一点 
和图 1-4 所示的 NPN 管是一样的，换句 
话讲，无论是分立元件的还是集成化的 
NPN 管都只有纵向结构. 

根据 PN 结隔离的要求，衬底 PNP 
管的集电极必须接到电源电位最低的一 
端，所以它在电路中通常只能作为射极 
跟随器（即共集电极电路）使用.此外， 
衬底 PNP 管的基区（相应于 NPN 管的 
集电区)较宽，它的电流放大系数 P —般 
小于50,而且高频性能 (/ r 约在10 MHz 
左右)也比 NPN 管差 • 

2•横向 PNP 晶体管 


V } 横向 PNP 管的 P 型发射区和集电 

图 I - 5 两种集成化 pnp 晶体管 区是在制作 NPN 管的 P 型基区吋同吋 

( a ) 顶视图(涂黑的面积表示金属电极)； ( b ) 断面图. 形成的，它的 N 型基区则对应于 NPN 管 

的集电区(详见图 1-5). 由于它的载流子是沿着断面的水平方向运动的，故得名为横向 
PNP 管. 

由于受到掩模光刻工艺水平的限制，横向 PNP 管集电区与发射区之间的间隔不可能 
做得太小，所以它的值极低(典型值为3—5)，频率特性也很差 (/ r 约在 1 MHz 左右）.但 






它的结构特点使它的结和结却具有较高的反向击穿电压.在后续的章节中将看 
到，在集成运算放大器的电路设计中，巧妙地将普通的 NPN 管和横向 PNP 管接成共射- 
共基组态或其他复合组态，•不仅可以弥补横向 PNP 管低、频响差的缺陷，而且充分发挥 
了它反向击穿电压高的特长，形成了性能优良的各种放大电路. 

与前述的衬底 PNP 管不 p ， 横向 PNP 管是相对独立的器件，它在电路中的组态不受 
任何限制，所以它比衬底 pn / 管有用得多. J 

三、多极晶体管 

通过上述几种晶体管结构的讨论，不难看出，利用集成工艺，很容易根据电路设计人 
员的要求制造出多发射极或多集电极的多极晶体管. 

例如在图 1-3 所示的 NPN 晶体管的工艺流程中，在进行发射区扩散之前，如果利 
用光刻技术在氧化层上多开几个窗口，就可以通过 N 型杂质扩散获得多个 N 型发射区. 
这种器件叫作多发射极 NPN 晶体管，它的通用符号如图 1-6 所示.众所周知，这种多发 
射极 NPN 管正是 TTL 集成电路中组成与非门的基本元件. 

在近代集成运算放大器中还经常采用多集电极的横向 PNP 晶体管.图 l -7( a ) 是说 


基极 发射极 



( a ) ( b ) 


图 1-7 多集电极横向 PNP 晶体管 
( a ) 顶视图； ( b ) 图形符号. 



图 1-6 多发射极 NPN 晶体管 图 1-8 具有内部电流负反馈的横向 PNP 管 




朗它的多极结构的顶视图， （ b ) 是它的通用 符号. 国产 BG 3 03, BG 305 等集成运算放大器 
中已经广泛采用这种新型器件 . ， 

多集电极横向 PNP 晶体管在电路中通常接成恒流源使用.为了减小 由于# 随温度 
变化所引起的集电极电流漂移，可以将多集电极 PNP 管按图 1-8 的接法形成电流负反 
馈•倒中巧是稳定的偏置 f 流，寫是基极电流，分别是集电极^和巧的电流，设 


它们的电流放大系数分别为 A 和 A， 即 



Id = 

^ Jb 

(i-0 

Ic 2 = 


(1-2) 

可见： j 接成土述电流负反馈的形式之后基极电流 


he 

I s - la 

(1-3) 


假如温度升高时， A 和 A 同时增大，则有以下的负反馈过 程： 

(负反馈） 

U 一 ' - : - 

I— > A 个 — > /.i f 

^ t — 由于 b 恒定 

— > 个 — > I c2 个 > l b | — > 

Z c2 i ^- 


从而可以近似维持输出电流4 ( 或 o 不变. 


除此以外还可以把按图 I - 8 连线的多极 PNP 管等效为一个普通的 PNP 管，这个等 
效晶体管的基极电流是集电极电流是心，等效电流放大系数是丨 

/?=朵 ； (1-4) 

i B 

如果两个集电区 q 和 Q 的面积比为 TV ， 则在相同的山下纟南个_电极电流之比等于 
对应的集电区面积比 iV ， 即 

= (1 一 5) 


所以 


尽^ cl _ ^ cl _ N 

IB I c2 I b J + 1 

J2 


( 1 - 6 ) 


如果令仏〜 1 ( 即 4 〜 A )， 则上式进一步简化为 

7 V 

^ 一 0 - 7) 

彳 ] ; ；：; l . 2 

式 0-7) 表明，在仏〜1的条件下，与图1_ 8 等效的 PNP 管的电流放大系数将仅仅 
取决于两个集电区的面比 M 例如选择 iV = 4 , 就可以使等效 PNP 管的〜 2. 所以 
按图1_ 8 连线的横向 PNP 管又称为可控横向管，意思是它的等效电流放大系数/?可以通 
过改变两个集电区的图形面积比 IV 方便地加以控制. 

第三节集成化自|无源元件 


在集成运算放大器中除了晶体管以外还包括各种常见的无源元件，如二极管、稳压 



管、电阻、电容等，它们的工艺结构和特性分别简介 如下. 

一、二极管 

晶体管的任何一个 PN 结原则上都可以作为二极管使用，因此在制作 NPN 晶体管的 
标准工艺流程中便可同时制伊二 极管. 图 1- 9 是常见的三种二极管的结构形式，但获得 
普遍使用的只是其中的^々结二极管 • 


+极 



衬底二极管 结二极管 结二极管 


图 1-9 采用 PN 结隔离技术的三种集成化二极管 

1.衬底二极管 

在 PN 结隔离技术中，衬底和 N 型外延层之间的隔离 PN 结便是衬底二 极管. 它具有 
较高的反向击穿电压，但是很少得到使用，原因是硅片的共同衬底必须接到电源的电位最 

•低端. 


2. c - b 结二极管 

由 NPN 晶体管的集电区与基区构成的 PN 结叫作 c -彡 结二极管，它的反向击穿电压 
也比较高，并且和同一块衬底上的其他器件之间是隔离的 • 

但是，结二极管的正极、负极和衬底之间将形 
成一个寄生的 PNP 晶体管，而且由于隔离的需要，衬 
底又必须接到电路的负电源上，因此当这种二极管处 
于正向偏置时，作为寄生 PNP 管集电区的衬底将有电 
流 通过. 由此可见，这种结二极管也不能获得普 
遍应用. 

3. b — e 结二极管 

把常规的 NPN 晶体管的集电极和基极短接以后 
便 形成了所谓的结二极管，它的图形符号如图 图 i - 10 结二极 管的图形符号 

1-10 所示 • 



和常规的 npn 晶体管一样，这种结二极管和同一块衬底上的其他器件是相互隔 
离的，并且由于 P 型基区的四周均被 N 型集电区所包围和短路，所以不可能形成象结 
二极管那样的寄生 PNP 晶体管 • 这正是这种结构的二极管在目前的集成电路中获得普 
遍应用的主要原因. 

不过由于制造 NPN 绎体管的最佳工艺要求，它的结反向击穿电压通常只有5— 
7 V ， 然而绝大多数集成每倉放大器中使用的二极管对此已经满 足了. 


二、稳压管 

利用反向击穿电压比较低的结二极管恰好可以构成集成化的稳 压管. 它的动态 
电阻约为 6 0—100 J 3, 电压温度系数约为 + 2 mV /° C (即+ 3 X 10—/%左右). 

图1_11 ( a ) 是集成化稳压管的图形符号，图 ( b ) 表示利用射极跟随器可以减小稳压管 
的动态电阻，但这时跟随器输出电压的温度系数反而增大为 +4 mV /° C 左右. 这是因为跟 
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图 1-11 集成化稳压管 

( a ) 图形符号； （ b ) 利用射极跟随器以减小动态电阻； （ c ) 采用温度补偿的稳压管. 


随器晶体管的结处于正向偏置，它的温度系数约为一 2 mV /° C . 图 （ c ) 采用两个办 1 
结反向串联的办法，利用正向偏置 PN 结的负温度系数对稳压管进行温度补偿，从而获得 
较低的温度 漂移. 但是采用这种温度补偿措施以后，稳压管的动态等效电阻增加了.不 
言而喻，如果将图 ( b ) 和 ( C ) 的两种措施结合起来，定能制作出动态电阻和温度漂移都更小 
的稳压电路. 

三、电阻 


常见的集成化电阻元件包括半导体扩电阻和金属膜电阻两大类. 


1•扩散电阻 

利用 PN 结隔离技术制造的三种扩散电阻分别称为基区电阻、发射区电阻和窄基区 
电阻，它们的结构如图 1-1 2 所示. ，最常用的是基区电阻，它的阻值范围约为 100 i 2 — 
2 01 d 2, 阻值与额定值之间的误差约为土 2 0%，温度系数约为 + 0. 2 %/ c C . 发射区的电阻率 
很低，因此发射区电阻的阻值也很低，约为 20—100 i 3 # 窄基区电阻的阻值最高，大约可以 
达到10— 500 LG ， 这是因为它的导电通路的有效截面被 N 型发射区大大 压缩. 然而它的 
阻值误差很大，约为一 5 0—+ 100 %， 温度系数也比其他两种扩散电阻差 ，约为+ 1%/。<3. 



然而，在同一块硅片上几何尺寸相同的两个相邻电阻却可以做得相当匹配，它们之间 
的阻值误差大约在±3%以内. 




N 型 
外延层 


( b ) 

图 1-12 三种扩散电阻的结构形式 
( a ) 顶 视图； （ b ) 断面图. 


2•金属膜电阻 

标准工艺中的金属化技术不仅可以用来制作器件的电极和它们之间的相互连线，还 
可以在表面氧化层上面制作金属膜电阻.用来制作金属膜电阻 的有： 镍-铬、硅-钼、硅_ 
铬等合金材料.金属膜电阻的特点是具有较低的温度系数，约为一 0.01 %/° C ， 而且比扩 
散电阻具有更为优良的匹配性能. 

从以上的讨论中可以得出两条有用的 结论： 第一是在集成电路中应当充分发挥电阻 
元件匹配性能好的特点;第二是尽量避免釆用高值电阻，因为这种元件不仅占用较大的硅 
片面积，而且成本也很高. 


四、电容 


图 1-13 是两种集成化电容的结构形式. 

一般说来，任何一个反向偏置的 PN 结都可以当作电容器使用.图中表示的是结 
电容，在单位面积内它的电容量比较高，但反向击穿电压同样只有5— 7 V . PN 结电容的 
电容量与结面积成正比，但将随着反向电压的增加而减小，后面这种特性使它可以作为振 
荡或调谐电路中的压控元件来使用.必须指出， PN 结电容只有在反向偏置的条件下才有 
实用价值，这是因为当 PN 结正向偏置时它的阻抗非常低，所以 PN 结电容是有极性的电 
容器. 

另一种集成化电容是利用二氧化硅保护层作为绝缘介质的 MOS (金属-氧化物-半 
导体）电容，又叫氧化物介质电容.它利用覆盖在氧化层上面的铝箔作为上极板，用紧贴 
着氧化层的 N 型硅(发射区)作为下极板，构成一个平行板电容器.虽然 MOS 电容具有较 
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基区发射区集电极欧姆接触 极板 2( 铝） 


(a) 


Si0 3 



占1结电容 MOS 电容 


. 图 1-13 两种集成化电容的结构形式 

00顶视图； （ b ) 断面图. 

高的击穿电压，但作为絶缘介质的氧化层一旦出现个别的针孔状缺陷，就会造成电容器 
短路，所以它对工艺的要求是比较高的. 

由于集成化电容器的电容量几乎和它所占用的硅片面积成正比，因此在集成电路中 
目前仍只限于使用电容量很小(例如 2 00 pF 以下)的电 容器. 

集成化电容器的另外一个缺点是存在寄生参数的影响•如图 1-13 所示，这些集成化< 
电容器通常至少有一个极板是和衬底上的某些区域连接在一起的，因此不可避免地会在 
这些部位产生寄生电容效应 • 最后和其他集成化器件一样，集成化电容器的电容量也具 
有较大的偏差，通常达到±50%左右 • 由于这些原因，在集成电路中这些电容器仅仅应 
用于对电容量要求不甚严格的场所，例如运算放大器的相位补偿或高频旁路等 • 

第四节特殊器件 

上面提到的集成化元件通常都可以利用 NPN 晶体管的标准工艺流程（见图 1-3) 同 
时制作 • 这一节要介绍的则是必须部分修改上述标准工艺流程才能制作的某些特殊器 
件，如超#晶体管、结型和 MOS 型场效应晶体管等 • 诚然采用这些特殊器件将使生产 X 
艺更加复杂，但是由于它们对于改善集成运算放大器的性能具有重大的影响，所以在近代 
的集成运算放大器中日益被广泛 采用. 
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一、超沒晶体管 


为了提高集成运算放大器的零漂指标，希望输入级的晶体管在极低的基极偏置电流 
(例如八< 10 nA *) 下仍能达到# = 2000—10000 的超高增益 3 这种特殊器件就叫做超 
晶体管.为了制作超晶体管 ； 必须把基区做得尽可能薄(约为2500 A **)， 这样势必降 
低晶体管的反向击穿电压 （ BF : < 5 V ). 

目前制 作超# 晶体管的办法有两种.一种办法是在 NPN 晶体管的标准生产工艺中 
增加一次 P 型杂质的薄基区扩散，专门用来制作超晶体管的基区.另一种办法是仍釆 
用标准的 P 型杂质基区扩散，然后分别进行两次 N + 型/发射区扩散.第一次 N + 型扩散 
专门用来制作超晶体管的发射区，它的扩散深度应比标准工艺更深些，以便获得超晶 
体管所需的薄基区.第二次 N + 型扩散则只用来制作常规 NPN 管的发射区. 

二、结型场效应晶体管 

如果要求电路具有比超晶体管更高的输入阻抗，就需要采用场效应晶体管. 

P 型沟道的结型场效应管具有如图 1-14 所示的结构形式.它的源极和漏极制作在 
同一个 P 区内，因此这两个电极之间存在一个 P 型的导电沟道，第三个电极叫栅极，通过 
改变栅极和源极之间的电压便可以控制导电沟道的电阻率，从而改变漏极和源极之间的 
电流. 



漏极 


(a) 



( b ) 


D ( 漏极） 


cmm 


十 


U GS 


Id 


(O 


S (源极） 


图 1-14 P 沟道结型场效应管 
( a ) 顶视图； （ b ) 断面图； （ c ) 图形符号 • 


由于栅极和源极或漏极都是处于反向偏置的 PN 结，所以这种器件具有很高的输入 
阻抗. 

从原则上来说，结型场效应管的 P 区和 N + 区都可以分别通过标准工艺中的 P 型基 
区扩散和 N + 型发射区扩散来获得.然而这种工艺使 N + 型栅区底下的沟道宽度太大，达 
不到实用的要求.为了使结型场效应管具有满意的性能，它的沟道宽度必须做得很窄，为 
此可以利用制作超#晶体管的任何一种工艺措施. 


* nA ： 毫 微安 . InA = 10 ~ 9 A = 10 - 3 /xA. 

** A: 埃， lA = 10 - 8 cm. 
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三、 MOS 型场效应晶体管 


H 由于栅极和晶体管本体之间有一层氧化物介质作为绝缘，所以 MOS 型场效应管比结 
型场效应管具有更高的输入阻抗 • 

图 1-15 是 P 沟道 MOS , 型场效应晶体管(简称 PMOS ) 的结构形式.只要对制作 NPN 
晶体管的标准工艺略加修改便可以制作这种 器件. 例如 P 型基区护散可以利用来制作 N 
型本体上的少型源■和漏区，然后利用光刻清除源 区和漏 区之间的表面 氧化层 ，制作栅区 
所需的薄氧化层，最后通过金属化工艺制作栅极的 铝板. 

但是在标准工艺中，凡是当金辱的互连线通过中间隔着一个 N 区的两个 P 区吋都将 
产生寄生的 PMOS 器件. 例如当金属连线经过同一个隔离岛上的两个 P 型基区电阻，或 



S 


( c ) 


图 1-15 P 沟道 MOS 型场效应管 
0) 顶视图； 00断面图； （ c ) 图形 符号. 

一个 P 型基区和另一个 P + 型隔鐘区吋，都将产生上述的寄生 现象. 在这种寄生结构中， 
金属连线相当于栅极，两个 P 型区分别成为源区和漏区，这两个 P 区之间的 N 区则构成寄 


生 PMOS 器件的 本体. 虽然这些寄生器件的开启电压数值很大，但是一旦外加电压达到 
开启电压，漏-源之间将导通，从而破坏了集成电路的性能. 


与 PMOS 相反， N 沟道 MOS 管需要一个 p 型本体，所以制造 NMOS 器件时需要在标 
准工艺中增加一次 P 型的本体扩散 • 这种本体扩散通常不能用标准工艺中的基区扩散来 
替代，原因是前者所需的杂质浓度大约比后者小100 倍. 以后的生产工艺和 PMOS 器件 
大体相同，标准工艺中的发射区扩散现在用来制作 NMOS 器件的 N 型源区和 漏区. 

标准工艺经过上述修改以后，可以在同一块衬底上同时制作 NMOS 和 PMOS 两种器 
件，因此使电路设计人员可以在设计中广泛采用两种 MOS 管的互补电路（简称 CMOS ). 
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四、高频晶体管 

朋前 所述，利用标准工艺虽然可以制造高频的 NPN 晶体管，但制造的横向 PNP 晶体 
管频率特性很差，为了提高集成运算放大器的频带，向集成工艺提出了在同一块衬底材料 
上同时制作高频的 NPN 和 PNP> .管的任务.为了提高 PNP 管的截止频率，主要的因素仍 
然是尽量减小基区的宽度/为此>研究人员不得不重新考虑采用纵向 PNP 管的结构形式. 




( b ) 

图 1-16 釆用介质隔离的高频 PNP 管 
O ) 介质隔离工艺； （ b ) 高频 PNP 管的结构. 

利周介质隔离技术制作的高频 PNP 管，可以用图 1-16 来说明.其中图 0) 说明，为 
了兼容纵向结构的 PNP 和 NPN 管，需要修改常规的介质隔离工艺(见图 1-2), 以便同时 
获得作为 PNP 管集电区的 P 型岛和作为 NPN 管集电区的 N 型岛. 这可以在 P 型岛的部 
位将 N 型硅腐蚀掉，然后在这个选择好的部件上采用外延工艺生长一层 P 型硅. 

在图 1-16 (a) 所示的基片上需要通过四次光刻扩散工艺才能完成高频 PNP 和 NPN 
管的生产.第一次光刻扩散是制作 PNP 管的 N 型 基区； 第二次是 P 型扩散，制作 NPN 管 
的基区和其他电阻元件;第三次是 P + 型扩散，用来制作 PNP 管的发射区和集电区的欧姆 
接触；最后一次是 N+ 型扩散，用来制作 NPN 管的发射区和集电区的欧姆 接触. 金属化 
相互连线的制作和标准工艺相同.图 1-16(b) 是制成的高频 PNP 管断面图. 

利用制作高频晶体管的这种生产工艺也可以在 N 型岛上制作 PMOS 器件，在 P 型岛 
上制作 NMOS 器件. 
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根据集成化元件的特点可以得出以下几条简短的 结论: 

⑴用集成工艺一般巧能制作小于 2 00垆的电容器，而且随着电容量增大，它所占用 
的硅玲面积也更犬 •■承 _成化电感的制造就更困难了，这个课题目前还只处予科研阶 
段. 由于这些限制，在集成电路中一般只能采用直接耦合的电路 结构. 

( 2 ) 集成化电阻所占用的硅 it 面积一 般也随着电阻偉的增大而增大，而且阻值的误 
差大，温度系数也比较差 • 所以一方面应避免使用高阻值(大芾 2 0 ki 3) 的 电阻； 另一方面 
如有可能应尽量采用晶体管来代替电阻、电窖等无源元件，这是因为在集成电路中增加 
一、两只晶体管，不仅没有增 如任何 工序，而且占用的硅片面积相对来说也是比较小的. 
这一点和分立元件电路的设计原则是截然相反的，因为在分立元件电路中 ， 为了降低成本 
总是力图减少晶体管的数目，而尽量釆用廉价的电阻、电容等无源元件 • 

( 3 ) 大多数集成化元件的参数误差大，温度系数也较差，但同一块硅片上相邻元件的 
匹配性能却比较好（见表 1-1). 为了取其长处避其 短处， 家模拟集成电路中一般都采用 
要求元件匹配性能良好的差动放大电路，或采用放大倍;数只取决于电阻比值的负反馈放 
大电路，而不釆用对元件参数的濬度要求很高的萁他电路形式 • 


表 1-1 部分寒成化元件的参数特点 


元 件 

参 数= 

: 典型值 

代 # :::::::氣 

温度系数 


电流增益卢 

20—100 

一 30%7十50% 

十 0.5%/°C 

NPN 晶体管 

相邻管的 △ 戸 


±10% ； 


发射结正向压1^ u be 

口 

0.7V 

::土 3% 

一 2mV/°C 


相邻管的 J \ u be 

.一 ...... 一 

土 SmV ! 

土 10/iV/°C 

基区扩散电阻 

电阻值及 

100D—20LQ 

士 20% 

+ 0.2%/°C 

相邻电阻的 A 及 

1 

士 3% 

士 0.005%/ o C 

PN 结电容 

电容量. 

一 <2D0pF 

土 50 % 
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第二章集成运算放大器的单元电路 

r 

广 
t • 

和分立元件电路相似，集成运算放大器大体上也是由以下四部分电路组 成的： 

(1) 输入级——由平衡的差动放大器组成，以获得尽可能低的零点漂移和尽可能高 
的共模抑制比 （ CMRR )， 它也是放大器的第一增 益级； 

(2) 偏置电路* 一一 为各级放大电路设置合适的静态工作点； 

(3) 中间级 • 一通常担负从双端输出转换为单端输出以及电平移动等职能，并且常 
常是主要的电压增 益级； 

(4) 输出级——通常为射极跟随器或互补推挽电路，以期提高放大器输出端的负载 
能力. 

但由于集成化元件的工艺特点，在集成运算放大器中，上述各种电路的结构形式往往 
具有它们自己的特点.尤其是作为输入级的差动放大器，如果以分立元件电路的传统观 
点来看，就会发现它们在许多场合下已经变得面目全非了.本章将重点介绍集成运算放 
大器中各种单元电路的特殊结构，而对于那些大体上仍旧保持与分立元件电路相同结构 
的单元电路就不再细讲了. ' 

第一节模拟集成电路的主要设计思想 

、\ 

回顾一下集成化元件的结构特点，我们不妨把模拟集成电路的设计思想择要归纳如 

下： 

(1) 电路的性能尽可能依赖于元件参数值之间的匹配或它们的比值，而不可依赖于 
元件参数值本身.其中突出的例子就是差动电路.大家都知道，一个单管放大器的静态 
工作点和其他性能往往由于元件参数值的不准确而发生很大的变化，这当然是不好的. 
然而这些变化通常可以用另一个结构相同的放大器来加以补偿，条件是这两个放大器的 
各个相应元件的参数值虽不十分准确，但却能很好地相互匹配.这就是参数补偿的原理. 
此外，利用负反馈的原理也可以达到上述要求. 

(2) 尽可能在电路中用晶体管取代电阻、电容等无源元件.原因是晶体管通常比它 
所取代的其他元件占用更小的硅片面积，参数值也更易匹配.为此有源负载和直接耦合 
的放大电路获得了广泛的应用. 

(3) 如果某种复合结构的电路比简单结构效果更好的话，就采用复合结构.复合结 
构通常 是指像 复合晶体管、晶体管的共射-共基电路或共集-共基电路等电路结构.假如 
两个晶体管的性能各自都有一些弱点，那末采用上述复合结构将它们联接在一起以后，有 
可能在性能上超过一个成本高、工艺复杂的晶体管.举例来说，运算放大器的输入级通常 
要求晶体管在电流增益和反向击穿电压两方面都具有较高的指标，为此可以将一 个超 〆 
晶体管(它的击穿电压极低)和另一个横向 PNP 晶体管(它的极低，但击穿电压较高)接 
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成共射-共基电路，从而在电流增益和击穿电压两方面同时给出最佳 性能. 

( 4 )如果集成化元件的性能和成本确实不如一个分立元件的话，就采用“外接”的办 
法来 解决. 许多集成运算放大器都需要外接一两个电容以抑制自激振荡，又如 BG305, 
XFC 75 等集成运算放大器的偏置电阻 （100 LO — 1 MC ) 都是外 接的. 

这些不同于分立元件电路明设计思想在以后分析各种集成运算放大器的典型电路时 
将会经常看到它们的具体运甩:> 

第二节差动输入级 


一、差动放大器的基本原理 

差动放大器的典型电路如图 2 -1 所示 • 它由两个特性非常接近（仏〜〜 
的晶体管 K 和了 2 组成. 两管的集电极静态电流由它们的发射极与负电源之间的 
一个公共的恒流源/。所确定. 





图 2-1 差动放大器 

在静态吋，= f /〃 2 = 0,如果两管的集电极电阻和信号源内阻又分别相等 ( R cl ^ 
R x i = R x i )， 则整个电路处于对称平衡状态，这吋 

^Cl — 1 C 2 — I c ^ — 

2 

U c i = U c2 

所以差动输出电压 

U S c — U cl — U c2 — 0 

当环境温度改变引起两管的集电极电流变化吋，一方面由于发射极恒流源的作用 
可 以大大减小每个晶体管的集电极电流变化，这种作用称为共模反馈；另一方面，只要两 
管的参数是匹配的，它们的集电极电流变化量必然近似相等 (AI cl ^ AI c2 ), 从而使差动 
输出端的电压变化量进一步减小，即有 
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△"孔 = AUci 一 AZ7 r2 ^ 0 

所以说这种差动电路对于抑制直流放大器的零点漂移是十分有效的.这种利用对称电路 
的参数相互补偿来抑制零点漂移的运算放大器，又称为参数补偿式运算放大器.它是目 
前国内外集成运算放大器中普遍采用的一种电路 结构. 


1.差模特性 / 

如果两个输入端的信号大小相等、极性相反，即 

U srl — 一 U sr2 — Af7, 


就称为差动输入 信号. 这时 A 的电流增加、了 2 的电流减小，即 

△,<rl = 一 

因而两管发射极的总电流= /。维持不变，也即 e 点的电位不变，所以在动态等效电路 
中 e 点同样可以作为接点地看待•图2_ 2 画出了差动输入吋放大器的等效电路 ，设尺 

Rx2 = Rx ^ Rd = Rc2 = Rc , r bel == r H 2 = r be , & = A = /?，贝 1 J 


AI b = AI bi — — AI b2 — 


AU sr 

2(^ R X + r ^ e ) 


所以 


AI C == AI cl = — AI c2 = ^AI b 
AU SC ^ •— Al cX R c i ~ ( —^ 一 2A1 C R C 

K = △〜—— 咚二 

‘ AU sr R x + ^ be 


(2-1) 



图 2-2 差动输入时的等效电路 

式 (2-1) 说明，在双端输入-双端输出的情况下，差动放大器的电压放大倍数和一个单 

管的共射极放大器一 样. ^ 

不难证明，在双端输入-单端输出（假设输出端为 TV 的集电极)的情况下，差动放大器 

的电压放大倍数将是单管共射极放大器的一半，即 

K 一 : L—J3 三 ( 2 - 2 ) 

2 (^ R x + r b e ) 

差动放大器的输入电阻是晶体管基―射极动态电阻的两倍，即 
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〜 = 2 r be (2-3) 

差动放大器的输出电阻，在双端输出时为 

r sc ^ 2R C ( 2 - 4 ) 

而在单端输出吋为 

^ / ^ R c (2-5) 

考虑到和晶体管的发射极静态工作电流 L 联系紧密，所以差动放大器的电压放 
大倍数和输入电阻都可以直接表现为它的静态偏置电流的函数 • 

我们知道，晶体管的发射结电流方程式可以表为 


h = l s ie qU b<^ T — 1 ) (2 - 6 ) 

式中， L 是 PN 结的反向饱和电流，在 PN 结的工艺结构确定以后，它是一个与环境温度 
有关的 系数； 々是波耳兹曼常数，々=1. 38 X 10- 23 焦 / K ; g 为电子电荷量， ^=1.60 X 
10- 19 库， T 为绝对温度，单位是 K . 

在正向偏置的条件下 3 由于 e ^ be /kT ^ ^式( 2 - 6 )可以简化为 

/，/产取 （ 

由于 

^- = — l s e^bc/k：r ^ A—1 

dU be {T f iT e 


可见，晶体管的发射结动态电阻 


r € 


△ /, 


dl ^ 

dlT be 




当室温为 25° C 时 ， r = 273 + 25 = 298 K , 所以系数 

KT 


a 


25.7 mV ^ 26 mV 


代入式( 2 _ 8 )得常温下发射结的动态电阻 

r 人 


26( mV ) 

/ e ( mA ) 


( 2 - 8 > 


(2-9) 


如果进一步把基区电阻〜考虑进来，则晶体管基-射极之间的动态电阻可表为 


m 


rbc = r h +(/?+!) 


26 




( 2 - 10 ) 


将式 (2 - 10) 代入式 (2 -1)，设 ^ + 1) ^ » R xy ^ » 1, l c 的单位为 m A ， 兄 

的单位为 LQ ， 则双端输出吋差动放大器的电压放大倍数可以表为 

K 〜 一 40 hR c = — 20 I q R c (2-11) 

而单端输出吋的电压放大倍数表为 ' 

K 〜 一 IQ I 0 R C (2-12) 

同理，双端输入吋差动放大器的输入电阻 


r sr = 2 ^ 2 (/? + 1 ) — 

1 e 


式中，若6的单位为则〜的单位为 ki 3. 


2 X 26 〜51 

+ 1) // 


(2-13) 


利用式( 2 -11)至 (2-13) 来估算差动放大器的电压放大倍数和输入电阻是很方 便的. 
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重要的是公式还表明，改变放大器的静态偏置电流可以有效地控制它的电压放大倍数和 
输入电阻，但高增益和高输入阻抗这两个指标之间是矛盾的. 


2. 共模特性 


在图 2 -1 所示的差动放大中，如果两个输入端的信号大小相等，极性又相同 ，即 

/ U c = U srl = U sr2 0 

Uc 称为共模输入信号.显然，这时放大器的差动输入信号为零，即 

sr — U srl — U sr2 = 0 

假如发射极的恒流源/。是理想的，那么在上述共模输入信号的作用下，、点的电& 
将随之变化，并有 

— U srl — U sr2 

这时两管的集电极电流为恒流源所限定不能变化，所以输出端的差动电压仍为零，即 


U sc - u cl — 〜 = 0 

所以理想的差动放大器不放大输入端的共模信号，这就是所谓的共模抑制能力. 

实际情况是恒流源/。并非理想，差动电路也不可能做到完全对称（例如 A — 或 
因此在共模输入信号作用下，差动放大器的输出电压 u scc # o. 为此将差动 
放大器的共模电压放大倍数定义为 


(2-14) 


(2-15) 

式中是放大器的差模电压放大倍数，由式 (2-1) 所定义.式 (2-15) 的物理意义是，如果 
折合到输入端的共模误差电压 W 的幅度已经大到可以和差动输入信号 AU sr 相比拟的 
话，放大器将失效，因为这吋人们将无法区别放大器的输出电压究竟是差动输入信号 
还是共模输入信号产生的. 

由于共模输入误差电压纯粹是由 R 引起的，所以通常用如下的定义来标志放大 
器对共模输入信号的抑制能力： 


K c 




Ur 


因此折合到放大器输入端的共模误差电压为 

U ： 


U scc _ 

V C K C 

K d 1 

K d 


CMRR = 20 lg — ^ = 20 Ig 

U c 

CMRR 称为放大器的共模抑制比，单位是 dB (分贝). 


K c 


(2-16) 


很显然， CMRR 值越高，放大器的共模抑制能力 越强； 或者说，在相同的共模输入信 
号作用下，折合到输入端的共模误差电压越小.为了获得较高的 CMRR ， 一方面应提高 
恒流源 / o 的动态等效 电阻〜 [如图 2-3 ( a ) 所示]，另一方面更重要的是保证差动电路尽 
可能对称（例如 〆 的匹配，&的匹配等).如果电路完全对称，共模放大倍数& = 0,这 
时 CMRR 趋向无穷大. 

最后，如图 2-3 ( b ) 所示，放大器的共模输入电阻近似等于恒流源动态等效电阻 r 。 的 
存倍: 


r c = 


r be 


+ (/? + l)r 0 ^ /?r 0 


(2-17) 


2 
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^E c 



一瓦 


⑴ (b) 

图 2 - 3 共模输入吋的等效电路 

0) 共模输入信号 (b) 输入回路的等效电路. 

通常，放大器的共模输入电阻〜都比它的差动输入电阻〜[见式 (2-3)] 高两个数量 
级以上 • ^ ' 

二、差动放大 ■的 失调和漂移 

对于一个理想的差动放大器来说，当输入信号为零时，它的差动输出端的电压也 
为零。 但在实际电路中，由于晶体管的参数和电阻阻值不可能完全匹配，所以通常零输入 
时对应的输出并不等于零，这种现象称为放大器的失调. 


+ 艮 + E , 
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图 2-4 两种调零装置 
( a ) 基极 调零； （ b ) 集电极调零. 



如图 2 - 4 所示，一般来说放大器的失调都可以通过适当的调零装置给予补偿，使之达 
到零输入-零输出的要求 • 然而问题在于放大器的失调往往是随着环境温度等外界因素 
而变化的，这就是所谓的失调 漂移. 而任何调零装置都不可能跟踪这种 漂移. 

同放大器的噪声电压一样，放大器的失调及其漂移不仅降低了放大器的灵敏度，而且 
是在运算放大器的应用电路中形成运算误差的主要原因 之一. 所以失调及其漂移的大小 
通常是差动放大器(以至运放大器)的项重要指标. 

差动放大器的失调及其漂移通常可以分成电压失调和电流失调这样两种情况来讨 
论. ……… 


1 .输入失调电压 I 及其温度漂移尝 


差动放大器的输入失调电压£7%主要是由晶体管基-射极正向偏置电压的失配 
造成的. 


在集电极电阻匹配（即= &) 的情 
况下，为了使放大器差动输出端的电压为零，即 

^sc — lc\Rc + ^clRc ~ 0 

而必须在输入端引入的补偿电压就叫作输入失调 
电压 • 如图 2 - 5 所示，这吋必然有 

^c\ — Jc2 ~ Ic 


而 


^ os — U bei — U be2 (2-18) 

请注意，这里的和 C /^2 是在两管集电极电 
流相等的条件下所获得的 结果. 前已指出，在集 
成工艺中相邻晶体管的匹配误差不难达到 
土 2 mV 以内（见表 1-1), 这也正是输入失调电压 
Uos 的大致水平. 


+ E C 


心1 


+ 


U ot 





^ 2 r 

L 

J 

= 0 

-- o 

O - o 

T x 

1 

T 2 

r 


hi 


+ 


U be2 


d ) 


h 


6 

•五， 


为了讨论输入失调电压的温度漂移，让我们 图 2 - 5 输人失调电压的定义 

先分析一下的温度 系数. 利用式 ( 2 -7) 所示的发射结电流方程，并将反向饱和电流八 
随温度的变化表为 [2 , 3] 


l s = AT 3 e^ qU s^ /fiT (2-19) 

式中， d 是一个与晶体管的类型和几何图形有关的 常数； 等于半导体的禁带宽度除以 
电子电荷量，对硅材料 U g0 = 1.205 V . 

合并式 (2-7) 和 (2-19) 得 


所以 


I e = ⑴ be—u g Q V kx 


be 




+ u 


go 


( 2 - 20 ) 

( 2 - 21 ) 


在八不变的条件下，利用上式求出 C /& 对温度 T 的导数 


j n i e _ 

dT " ~q ~ ~q 


( 2 - 22 ) 


然而从式 (2-21) 可以得出 
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i In 1 - U be - U gQ 
q AT 3 T 

代入式 (2-22) 得 

U be — U 的 _3{ 

dT T q 


(2-23) 


式中常数项 3= 0.26 mV /° C；fe U be - 0.6 V ，了 = 300 K 的条件下， — U^/T 
= 一 2 mV /° C . 所以如果忽略 _ 二项，就得到了 温度系数的近似表达式 


dU be ^ U be - U SQ 
dT 〜 T 


(2-24 〉 


这个公式把硅晶体管的两个很有用的经验数据 （ C /^ 〜 0.6 V 和 dUjdT ^ - 2 mV /° C > 
有机地联系起来了.而且表明，在静态偏置电流相同的条件下，若两只晶体管的不 
同，则它们的温度系数 dU jdT 也不同. 


利用式 (2-23) 或 (2-24) 的结论，根据的定义[式 (2-18)] 便可以得到输入失调电 
压的温度系数 


dU os — U be '-U be2 _ AU 
dT T T 


(2 - 25) 


这是一个极其重要的结论，它表明为了减小输入失调电压的温度漂移，必须尽可能使 
两只晶体管的匹配.定量地讲，在室温条件（了〜 300 K ) 下，若两管的相差 lmV 
(即 AU be = U bei - U be2 = lmV )， 则输入失调电压的温度漂移大致为 3.3 #/° C . 这也 
差不多就是目前大多数参数补偿式集成运算放大器的输入失调电压及其温度漂移指标所 
达到的水平. 


从图 2-5 中不难看到，在集电极电阻及其负载不平衡的情况下，将引起附加的失调电 
压.设△兄 = — 则它在输出端引起的失调电压为 -1 AR 。 为了将这部分失 

调电压折合到输入端来考虑，应除以电压放大倍数可见，如果把集电极电阻的失配因 
素也考虑进来，输入失调电压可以表为 

U os ^ U be d + (2-26) 

K 

利用式 (2-1) 和(2_8)的结果求得 


K = 


zlRc 

rbe 




Rc 


a 

kT 


Rch 


代入式 (2-26)， 并认为〜得 


U os ^{ U bel - U bg2 )-^~^ 

q Rc 

将上式对温度 T 求导数，便得到输入失调电压的温度系数 

dU os _ d ( U bei - U 』 k AR C kT d ( AR C \ 

dT dT q R c q dT \ R c ) 

再利用式 (2-25) 的结果，得 


dU os _ AU be _ A ( AR C \ {T d ( AR C \ 

dT T q \ R c ) q dT \ R c ) 


(2-27) 


(2-28) 


式中第二项表示兄失配产生的温度漂移，第三项表示电阻的温度系数不同产生的温度漂 
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在常温下 ，： r = 300 K ， 上式可以改写为 

令 - 86 (与 


26( mV ) 


d [AR 



'2 - 29) 


如果以表 1-1 所列出的集成化元件的典型数据来做一个计算的话，若 AU be = 2 mV ， 
它所引起的温度漂移约为 6 OV /° C ; 若△义则它造成的温度漂移约为 2 . 6 


^ V /° G ; 设两个集电极电阻的温度系数之差为 


' AR C \ 
v R c / 


5 X 1( T 5 /° C ， 相应的温度漂 


移约为13 ^ V /° C . 在最坏的情况下，三项温度漂移累加起来，使差动输入级的温度 
漂移大约达到10 ^ V /° C 的水平. 


2•输入失调电流及其温度漂移^ 

dT 

假如差动放大器输入端的信号源内阻比较大，则晶体管的基极偏置电流总要 
在源内阻上产生一定的压降.如果两个输入端的源内阻不等，而 h 相等，则将在 
输入端之间产生一个输入误差电压 ^ 

AU b = U bl - U b2 == l b CR x2 - U 

同样，如果两个输入端的源内阻 i ?, 相等，而两管的基极偏置电流不等，也会在输入端之 
间形成输入误差电压 

△C /办 ^ U bl — U b2 = R JJ b 2 — hd 

而且无论是还是 （ h 2 — / m ), 都具有温度漂移的特性.所以当上述输入误差电压已 
经大到可以和输入失调电压相比拟的吋候，差动放大器就存在着另外一种失调，为了 
区别于失调电压，通常把这种失调叫作输入失调电流. 

输入失调电流定义为两管的基极偏置电流之差： 

hs = hi — hi (2-30) 

很显然，在两管的集电极静态电流相等的条件下，造成电流失调的主要原因是两管的值 
失配，因为 

(2-31) 

Pi H2 

设 邱 为 A 和 A 的平均值，即 /? = (/?! + A )/2, 则上式可以改写为 

los = 

由于通常#》△/?，因而忽略分母中的（△/?) 2 项，得 

los=^-h (2-32) 

P 

上式表明，输入失调电流的大小正比于两管 P 值的相对误差和基极的平均偏置 
电流.根据表 1-1 列出的集成化元件典型参数，相邻晶体管值的相对误差约在10%以 
内.可见，对于一般的差动放大器来说，输入失调电流大体上是基极平均偏置电流的 
十分之一.为了减小输入失调电流，也有必要降低基极偏置电流. 

为了分析输入失调电流的温度漂移，首先必须掌握基极偏置电流的漂移规律.由于 
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所以 


= Oc = 常数） 

P 

= — Ll = 一 （丄 j 
dr /9 2 dT V /? dTJ 


(2-33) 


式中 O /^ X ^/ dT ) 是晶体管 / 值的温度系数，它可以利用图 2-6 所示的 h 随温度变化 
的典型曲线 [4] 来确定.如果用 k 段直线来近似上述曲线，便可得到这两段直线的 方程： 


— ^― == 1.125 + cT 

J M25.C) 

— ^―== 1.375 + cT 

y ^(25° C ) 

将 h 对温度 T 求导数，得 


(当了 > 25° C , ^ — 0.5%/° C ) 

(当 ： T < 25 0 C，r = — 1.5%/° C ) 


dh r = —0.5%/° C ， 当 T >25 °C 以〜、 

- j 7 ^ = cI b ( 25 o C) ^ (2-34) 

dT } U = — 1.5%/ 0 C ， 当 T * < 25 °C 

比较公式 ( 2 -33) 和 (2-34)， 可知在等于常数的情况下， h 的温 度系数 c 其实 就是#的 

温度系数之负值 ，即 


L 



C 



(2-35) 


最后，由式 (2-30) 和 (2-34) 可以求得输入 
失调电流的温度漂移 


dl os _ dl bl 一 dl b2 
~~dT ~ ~dT dT 


= ^Jbl(25°C) ~ (2 / 厶 2(25°C) 

由于同一块硅片上相邻晶体管的值相差不 
大，因此可以近似认为它们具有相同的温度系 


数，即 


Cl = c 2 — c 

所以 I 

dies T K = - 0.5%/° C , 当 T >25 °C ,9— %、 

― 7^7" = c I 0 ， r 25 °C) i —夕 

dT U = — 1.5%/° C , 当 T < 25 °C 

上式表明，如果放大器的输入失调电流/。,比较小，那么相应的温度漂移 ( d 也是 

比较小的.举例来说，对于一个具有100 nA 失调电流的差动放大器来说，它的失调电流 
温漂大约为1 nA /° C . 

综上所述，只要放大器输入端的信号源内阻并非小到可以忽略不计的程度，那么 
差动放大器(或运算放大器)的失调和漂移将不仅包含及 dUjdT 的成分，也将同吋 
存在及 dlJdT 的成分.至于究竟哪一个成分是主要的，要根据放大器的相应指标 
及信号源内阻的大小等具体情况来确定. 


三、差动放大 ■的 某些特殊电路 


差动输入级的性能优劣对运算放大器的整体指标具有决定性的影响，这是因为在一 


26 * 



个多级放大器中，输入级的失调和漂移影响最大，而相对于输入级来说后级的失调和漂移 
所造成的影响往往是微不足道的;其次，输入级的基极偏置电流不仅决定了整个放大器的 
输入电阻，而且也直接影响到输入失调电流及其漂移 指标. 由于差动输入级的性能如此 
重要，近年来设计人员曾对这部分电路进行过多次重大的改革，这些改革的主要目标是： 

(1) 减小输入端的基极偏置电流，以便提高放大器的输入电阻，并减小其输入失调电 

流和漂移. / 

(2) 使差动电路的有关 k 件获得优良的匹配，以便减小失调及其漂移，并提高放大器 
的共模抑制比. 

(3) 提高输入端的差模电压和共模电压范围. 

(4) 在保持低偏置电流的前提下，尽可能提高输入级的电压放大倍数. 

下面我们仅就减小输入端基极偏置电流这个主要目标介绍几种特殊的输入级差动电 

路. 


1. 复合管差动放大器 

利用两只 NPN 晶体管组成复合管，相当于提高了晶体管的/?值，因此在恒流源电流 
h 相同的条件下可以使输入端的基极偏置电流减小一个数量级以上，从而既提高了放大 
器的输入电阻，又同时减小了输入失调电流及其 漂移. 
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图 2- 7复合管差动放大器 

复合管差动放大器如图 2-7 所示. 国产的 8FC2 集成运算放 大器⑴ 采用图 00 的电 
路形式， BG 305* 则采用图 （ b ) 的电路 形式. 假设晶体管 7 V -7% 具有相同的#值，则 

rm ^ (i? + 1) 

Tbcl ^ + 1) ^ === (/? + l) 2 

hi 

差动输入电阻 


* BG 305 的电路详见本书第三章第二节图3- 9* 
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r sr = 2[ r^, + (^ + 1)> 、 3] 〜 4(〆 + l) 2 26 -y—~ (2-37) 


将式 (2-37) 和式 (2_13) 进行对比，可以看到在恒流源电流/。相同的条件下，复合管差动 
放大器的输入电阻比普通差动放大器大约可以提高孕倍以上.这正是因为复合管的基 
极偏置电流比普通差动放大器减小了#倍.由于 

/ ^ 3 =(^+ 

所以式 (2-37) 还可以表示为辙 k 端基极偏置电流 / M 的 函数： 


4 X 26 100 
-^- - 

1 bl 1 bl 


(2-38) 


式中，若 /m 的单位为 M ， 则〜的单位为 ki 3. 

考虑到式(2-37)，复合管差动放大器的电压放大倍数可表为 


v _ ^U sc _ —2AI c3 R c _ 1 /d 

K - 瓦 厂 t x ^o 


由于 / # = 27,3, 当/。用 mA 为单位，兄用为单位，上式可以改写成 

-20 I eZ R c = — 10 I 0 R C (2-39) 

对比式(2_39)和式 (2-11) 可知，在恒流源电流/。相同的条 件下， 复合管差动放大器 
的电压放大倍数约为普通差动放大器的一半. 

复合管差动放大器昀缺点是输入失调电压比较大.普通差动放大器的输入失调电压 
与晶体管值的失配无关，但在复合管电路中，即使 M = /, 4 ,如果晶体管 T 3 和7%的 〆 
值失配，则它们的基极电流和就不相等，或者说4和 L 不相等，从而造成晶体管 
失配. 

根据晶体管发射结的电流方程式(2-7)，得 


U -kr 

U b € 

In — 



(2-40) 

<1 

Is 



AU be = U bel - U be2 - kT In 


In 包 

(当 

(2-41) 

^ Ki 

a 

ft 



可见，若/? 3 和 A 的匹配误差为5%,则将在放大器的输入端产生约 1.3 mV 的附加失调电 

压. 

此外，在复合管电路中， A 和 T 2 的集电极电流相当于 r 3 和7%的基极电流，通常在 
几个微安的数量级，因此在工艺上必须保证晶体管在小电流下仍能保持较高的值，否则 
就失去了复合管结构的意义了. 


2•共集-共基电路 

釆用高值的 NPN 晶体管 和低# 值的横向 PNP 晶体管组成如图 2-8 所示的共集- 
共基电路，也可以改善差动输入级的性能.国产 5 G 24* 等集成运算放大器的输入级电路 
就是在这种共集-共基电路的基础上派生出来的. 

在图 2-8 中， NPN 晶体管和 T 2 组成共集差动电路（即射极跟随器），信号从它们 


5G24 的电路详见本书第三章第二节图 3-11, 
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的基极输入，发射极输出， pnp 晶体管 r 3 和 t 4 的发射结构成乃和 r 2 的发射极负载. 
H 组成共基差动电路，信号从它们的发射极输入，集电极输出. 

这种电路结构形式，一方面利用 NPN 管 P 值高的 
特点以弥补横向 PNP 管值低的 弱点； 另一方面又利 
用横向 PNP 管发射结反向击 f 电压高的特点去克服 
普通 NPN 管发射结反向击穿#压低的弱点，从而使输 
入级电路在电流增益和输入差模电压范围两方面都达 
到了较高的指标. 

如果晶体管乃和 T 2 的电流增益为 A ， T 3 和乃的 
电流增益为仏，则共基极放大器的输入电阻 

' r b | 26) 50( mV ) 


2〜3 = 2 


^3 + 1 

共集放大器的输入电阻 

r sr = 2r bcl + (/?! + l)r 公 

由于 


/,3 



图 2- 8共集-共基电路 


所以 


，以1 〜 （夕1 + 1) 


~ 


26 

T cl 


r ^ ( ^ 1+ Oio^^ioo^ 

i cl l bl 


( 2 - 42 ) 


由于忽略％共集放大器的电压放大倍数 

Ki 

共基放大器的电压放大倍数 


尺 3 — a ^C 
r C bz 


式中 ，内 = + 1) 是 T 3 和7%管的共基极电流放大 系数； r 咖〜 26//, 3 是: T 3 和乃 
管的共基极输入电阻.因此 


K ^ ^ 江3 , pRc 

3〜26 26 50~~" 

: 

式中，/。〜1心，单位为 mA , R c 的单位为仏如果兄的单位用 LQ ， 并考虑横向 PNP 
2 

管的电流增益较低，通常 A = 0.6 —0.7,所以 

K 3 ^ 20 a 3 I 0 R c = (12— 14)/ 0 ^, 

这样，图 2- 8所示的共集-共基放大电路的电压放大倍数 

K = KJ< 3 ^ (6-7)I 0 R c ( 2 - 43 ) 

式 (2-42) 和 (2-43) 说明，在基极偏置电流相等的条件下，共集-共基电路的输入电阻 
比普通差动放大器可以提高一倍左右；在恒流源电流 L 相等的条件下，共集-共基电路的 
电压放大倍数则降低为普通差动放大器的 3 0 %至35 %. 

同前述的复合管结构类似，共集-共基电路的输入失调电压也比普通差动放大器更大 
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些. 这是因为在 L = /, 4 的条件下，倘若： r 3 和7%管的《值失配，将引起/, 3 # /, 4 ( 即 
M # D ， 从而相当于在输入端附加了一个失调 电压. 这个附加失调电压也可以表示为 

At/ u bel — U be2 = In — = ^ - In — (当 L (2-44) 

q l e i ^ ct% 

^= 2000-10000 的超厂管试制成功，至少可以使差动输入级的基极偏置电流减小 
一个数量级，这是集成运算鄉•天器在低漂移性能上的一次重大突破.但是超#管的 n 
极反向击穿电压很低 ，一 般诚于 5V ， 因此采用高反压的横向 PNP 管与之结合的思想业已 
证明是有效的. 

图 2 - 9 是采 用超# 管 （ r 13 t 2 ) 的另一种差动输入级电路，它利用横向 PNP 管：^和 
乃的 结正向电压对超/?管的 d 极形成了可靠的箝位保护 • 如果忽略电阻 A 和 i ? 2 
上的压降，则超 A 管将工作在 C/d 〜0的状态下，这样也就基本上消除了晶体管结 
反向漏电流对输入端基极偏置电流的不利影响，因而可以获得很好的低漂移性能. 
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图2-9超卢管差动输人级 
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图 2-10 场效应管差动放大器 



3•场效应管差动放大器 

由于场效应管是电压控制器件，它的输入电阻极高，因此采用场效应管的差动输入级 
可以比普通的晶体管输入级获得更低的输入偏置电流和更高的输入电阻. 

利用结型场效应管组成的差动放大器如图 2 _10 所示. 结型场效应管的输入偏置电 
流实质上是 PN 结的反向漏电流，它的数值大约在10—100 pA 之间，因此至少可以比普 
通晶体管输入级的基极偏置电流降低三、四个数 量级. 但 是这个 PN 结反向电流将随着 
温度每升高 l ^ C 而增长一倍 • 因此在高温工作条件下放大器输入失调电流及其温度漂 
移指标将明显下降. 

场效应管差动输入级的最大弱点是输入失调电压比 较大. 在漏极电流 / Z9 和漏极电 
阻匹配的条件下，场效应管差动放大器的输入失调电压定义为两管栅-源偏置电压之 

差： 


U 


U G ' 


S1 


U 


GS2 


(2-45) 
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可以证 明 [4] ，对于 N 沟道的结型场效应管，其栅-源电压的温度漂移可表为 

dUr 


1 GS 


dT 


2.2 mV/°C + 3.5 X 10- 3 (1/ 0 C )(〜一 U P ) 


( 2 - 46 ) 


式中，是场效应管的夹断电压， £/& 是栅-源偏置电压，单位都是 V . 

根据式 (2-46), 不难看出结型场效应管在合适的栅-源偏置电压下将达到零温度系 
数，即 ^ / . 

dU GS 


dT 


0 


由此求得零温度系数的栅-源偏置电压 

Uaso - U P + 0.63 V (N 沟道） 

又知道，结型场效应管的转移特性是 

I D - loss 

式中，7/^5：叫作饱和漏电流；当 = 0时， 1 D ~ I DSS* 由上式可得 


jj gs = JJ p ( i 


1 DSS 


将式 (2-47) 代入式 (2-48)， 得到零温度系数时的漏极电流 


【 D0 


Id 


ss^ 


0.4( V 2 ) 


将式 (2-49) 和 (2-50) 代入式 (2-46) 得 

GS _ 


dT 


2.2 mV/°G 1 


I 


( 2 - 47 ) 

( 2 - 48 ) 

( 2 - 49 ) 

(2-50) 

( 2 - 51 ) 


DO 


式 （ 2 _51) 表明，漏极偏置电流/。如果偏离 
Ipq 10 % 5 将使 Uas 的漂移达到110/^/。(3. 

利用式 (2-45) 和 (2-46) 可以求得结型场效应 
管差动放大器输入失调电压的温度漂 移:: 
dU os _ dU GSl dU GS2 

dT dT dT 

= 3.5 X lO - 3 ( V ° c )( At / 6 . 


(mV/°C)| 

2 


一 2 







_ ^ 

/ 






/ 







/ 







/ 







7 

1 

r 

‘ 

) 


3 

| 4 

/ 

/ 







/ 








/ 











- At/p) 

(2-52) 

式中， AU P = U Pl - U P2 

△U GS — U os = U GSl — U GS2 

可见：输入失调电压的温度漂移直接和两只场效 
应管的夹断电压和栅-源偏置电压的失配有关 • s 2-11 

在一定的漏极工作电流下， t/p 或每相差1 mV ， 将使输入失调电压产生 3.5 ^ V/°C 的 
漂移.这一点同晶体管差动放大器类似，在那里两只晶体管的每相差 lmV 将产生 
3.3^ V /° C 的失调电压漂移.但是匹配场效应管的比匹配晶体管的困 难得多 .如 
果说晶体管的不难匹配到 1 一 2 mV 的话，那么场效应管的通常只能匹配到 20 mV 
左右.可见，从输入失调电压及其温度漂移的水平来看，场效应管差动放大器比晶 体管至 
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少高一个数量级. 

总的看来，尽管场效应管差动放大器的输入失调电压及其温度漂移比晶体管大约高 
出一个数量级，但是在信号源内阻很高的情况下，采用场效应管差动输入级仍然可以比晶 
体管获得更好的失调及漂移性能.原因是在相同的工作电流下，场效应管的输入偏置电 
流和失调电流都比晶体管低三^四个数量级，而且在较宽的温度范围内它的输入失调电流 
温漂也可以比晶体管低两个数级左右. 

MOS 型场效应管的输入电阻比结型场效应管更高，输入失调电流及其温漂也更低，但 
由于它的栅-源偏置电压更难匹配，所以输入失调电压更大，在参数补偿式的集成运算放 
大器中很少 应用. 今后我们将看到， MOS 型场效应管的特点在斩波器稳零的集成运算放 
大器中得到了充分的发挥 • 


第三节中间级 


一般来说，运算放大器的中间级承担着三项任务，即电压放大、变双端输出为单端输 
出以及直流电平 移动. 当然这些职能不是一成不变的，在近代的集成运算放大器中，中间 
级的上述职能和差动输入级发生交叉的情况也是常有的. 

这一节将围绕着中间级所承担的这三项职能分别介绍一些中间级的典型电路. 

_、有源负载放大器 

中间级所采用的常规放大器是大家所熟悉的，这里不再赘述.下面着重分析一下近 
年来在集成运算放大器中广泛采用的有源负载放大器. 

众所周知，共射极放大电路的电压增益通常都与晶体管的集电极偏置电流 L 、 集电极 
负载电阻兄成 正比. 增大或&，都可以提高电路的 增益. 但是增大/,，在输人级将引, 
起基极偏置电流增大，并给输入电阻、输入失调电流及其漂移等直流参数带来不利影响； 
在中间级则将增大&上的压降，在电源电压相同的条件下，导致输出幅度下降，晶体管 
的功耗增犬 • 可见，在各方面，因素的制约下，通过增大来提高增益的办法往往行不通。 
进而可以看到单纯增大兄也 不行. 因为一方面制造大电阻，在集成工艺中代价太 

高；另一方面在电源电压相同的条件下，增大見 
& 同样会导致输出幅度下降.出路是寻找一种新的 

元件来代替集电极电阻 i ?。， 要求它的静态电阻不: 
r 2 大 ，而动态电阻很高，因而可以在不影响输出幅度 

的条件下获得很高的 增益. 这种元件就是晶体管 
—0 u u 恒流源， 

利用晶体管恒流源取代集电极电阻就组 
成了所谓的有源负载放大器，它的工作原理可以 
用图 2 _12来说明.图中，晶体管:构成共射极 
6 放大电路，信号从基极输入，集电极输出 . 7 V 接成 

一仏 恒流源(匕 = L =常数），作为乃的集电极有源 

图 2]2 有源负载 放大器 负载. 由于了 2 管 n 极之间的动态电阻 g 很 


hi 


o 


Vsr 
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高，所以这种有源负载放大器可以获得很高的电压增益. 

显然，为了估算有源负载放大器的电压增益，就必须掌握晶体管 ri 极之间的动态电 
阻〜的数值。由于作为集电极负载的乃的^ 2 很大，所以在这种情况下，放大管:^自 
身的 n 极动态电阻〜 i 也不能再忽略了.不难看出，图 2- 12所示的有源负载共射电路 
的电压增益为 ^ 

K t=- △ Uic 夕1 ( r ce\ II ^ cel) ^ cel// cel) (2-53) 

皿 sr r hel r el 

那么 〜究 竟有多 大呢？ 为了说明这个问题，让我们先看一下晶体管的输出特性曲 
线.图 2-13( a ) 是理想晶体管的输出特性，它的特点是在放大区中曲线均与横轴平行，表 




图 2-13 晶体管的输出特性曲线 
0) 理想晶体管； （ b ) 实际晶 体管. 
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图 2-14 晶体管的等效电路 
00理想晶体管; （ b ) 实际晶 体管. 


示这吋集电极电流仅仅由基极电流所确定 （/, = /?/,), 而与管压降的变化无关.与 
之对应的等效电路如图 2-14( a ) 所示，这是我们常用的简化的 A 参数模型.图 2-13( b ) 
是实际晶体管的输出特性，由于反向偏置的 结存在一定的泄漏电阻^因此当 C/a 变 
化时，集电极电流/,也随之变化，反映在曲线上则是曲线都略为向上倾斜. 

根据晶体管的输出特性可以确定 n 极之间的动态电阻 


^Ucc = JL 

AI C 4 =常数 h oe 


(2-54) 
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就是共射极 A 参数中的输出电导，单位是与此对应的晶体管等效电路如图 2-14( b ) 
所示. 它与理想晶体管的模型相比，仅仅在输出回路中多了一个并联电阻〜. 

c 为了进一步讨论〜与晶体管结泄漏电 

阻〜的关系，在图 2-15 中用一个理想晶体管和 
一个外部的泄漏电阻； v 来表示一个实际的晶体 
管.由式 (2-54) 给出的定义表明，确定〜时应保 
“ Uce 证^ =常数，所以图中实际晶体管的基极偏置电 
流由恒流源供给. 

心二常数 I 如果忽略发射结正向压降的变化量，则当 n 

极的电压产生 △ C / a 的变化吋，流过泄漏电 阻〜的 
电流近似为 Hr c . 由于实际晶体管的基极电 
流 h = 常数(相当于基极信号源具有无穷大内 



图 2-15 一个实际晶体管的模型 

阻)，因此理想晶体管的基极电流 K 必然随之增加，有 

A /； 


ML 


r c 


从而造成理想晶体管的集电极电流/:增加 

A /； = ^ 

因此，这时实际晶体管的集电极电流 / f 的增量为 


AU C 

r c 


△/, = + A/ ； =(〆 屮 1) 


r c 


r c 


根据式 (2-54) 的定义，晶体管 


r C c 


1极的动态电阻 

4=常数 1 +夕 


A7, 


r e 


(2-55) 


r et {^lQ) 
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由此可见，在共射极电路中，如果基极信号源内阻相当大时，晶体管极之间的动 
态电阻 Q 并不等于它的结泄漏电阻 k 而是比心小 （1 +幻倍. 

进一步的研究表明，〜的大小还同晶体管的偏置电流有关， L 愈大，〜愈小•图 
2-16 分别表示了 NPN 管0? > 80) 和横向 PNP 管0<2和/9^50)在共射组态下〜与 
l c 的关系 • 如图所示，对于小崎率 NPN 晶体管来说，当/, = 2 0 M 时，〜的典型值约 
等于6 Mi 3; 而当 l c — lOO^Ayi 寸，〜下降为 . lMi 3 左右 • 应当指出，由于材料与制造工 
艺上的差别， G 这个参数往往存在较大的离散性，图 2-16 给出的结果只能作为粗略估算 


时的参考. ,, 

利用共基组态构成的另一种恒流源负载如图所示•图中 PNP 管是放大 
管， NPN 管 T 2 是7\的集电极有源 负载. 由于 I 的基极接地(或接到某个固定的参考电 
位上)，因此恒流源的电流 _ 

/ = 〜色 

Re Re 

共基组态的晶体管模型如图 2-17( b ) 所示•当 n 极的电压有一个的变化时，由于 
基极接地[或基极的信号源内阻《0? + 1)(^+ Re ) l , 所以流过泄漏电阻&的变化 
电流△[；„/，/将完全(或基本上)被基极的外部引线所 旁路. 在这种情况下，理想晶体管 
的基极电流并没有发生变化，即有 

A J c = ^Ece 

r c 

可见，共基组态时晶体管^极之间的动态电阻就等于它的 结泄漏电阻 


AU ce 

AI C 常数 


(2-56) 


以上的分析是针对基极源内阻尺 r = oo 和 i ?, = 0这样两种特殊情况来进行的•对 
于象图 2-18 那样的一般的共射放大电路来说，在〜上引起的变化电流 △[/„/〜 将 



( a ) ( b ) 

图 2-17 共基组态吋的 rv 极动态电阻 
0) 采用共基组态的恒流源； 00共基组态的晶体管 模型. 
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被基极源内阻 i ?, 和基极输入端的一个等效电阻 r b + (fi + lXr e + R g ) 所分流.在晶 
体管偏置电流较低的情况下，通常有 （/? + ：» ^，如果忽略得 


所以 


A /1 


ML 


R , 


A /： 




r c R x + (/? + + r^) 

—n 爲 


R x + (〆 + 1)(& + 〜） 


因此，由引起的 △/, 为 


Ah 


AU C 

r c 


+ △/: 


AU 


r c 


as 




R x + 0? + 1)(X + r ,)」 


由此求得一般情况下共射组态晶体管的 d 极动态电阻 


^ U ce^ r c 
Al c 1 + 卢 


+ KRc + r g ) r 
Rx + + r c ~ 


(2-57) 


式 (2 - 57) 说明，当 i ?, 》 /?(& + G ) 时 ，〜〜 — ； 反之，当 A 《 （& + r ,) 时， 

1 + 〆 

则〜〜这正是公式( 2 -5 5 )和( 2 _56)的 结论. 在一般情况下 ，〜 将在一^ 至〜的 

范围内 取值. 增大发射极电阻&，或通过减小晶体管的偏置电流使〜增大，都可以提高 
晶体管 n 极之间的动态电阻从另一个角度来看，如果减小基极的源内阻/?,，也将 
相应地提高 r …显然，这些基本概念对分析有源负载的共射极放大电路是非常重要的. 



图 2-18 —般的共射极电路 


+ E f 



采用集电极有源负载的差动放大器如图 2-19 所示.电路具有双端输入-单端输出的 
特点. PNP 晶体管7\和： T 2 组成共射极放大电路， NPN 管 T 4 作为了 2 的集电极有源负 
载.电路的连接保证 t 3 和 r 4 的始终相等，因此它们的集电极电流在任何时刻都是 
相等的. 

如图所示，当输入电压引起/^增加 △/ 时，/, 2 则减小△/，由于: r 3 和 t 4 的连 
接特点，使得 L 和。都同时增加△/，因此输出电流的变化量近似为 2 A /， 从而在单端 
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输出的条件下获得了相当于双端输出的增益. 

对于这种电压输入、电流输出的放大电路采用跨导 g 来表示电路对信号的放大能力 
有吋更方便一些.跨导定义为 



s — \ 

(2-58) 

对于图 2-19 所示的电路卩有 



A /, 

: ^ 2AI — bx 


At /, 

, ^ 2(^ + l)r el Ahi 


代入式 (2-58) 得 



g ^ 

戸 1 、 _ 内 

(2-59) 

(A + 1)~1 r tl 

进而利用公式(2-8)，有 

r _ hr 

T 

} qhi 


又已知 /。 - 21^ 所以式 (2-59) 可以改写成 


S 

〜 _ ^qh 

(2-60) 

\T 2{T 

在室温下 ，了〜 300 K , 考虑到横向 PNP 管的共基极电流增益价= 

= 0.6 ―~0.7，得 

g ^ 

20aJ 0 = (12—14)/。 

(2-61) 


如果 L 的单位为 mA ， 则跨导2的单位是 ( 即 mA / V ). 

利用公式 ( 2 - 57 )还可以进一步分析图 2 -1 9 中晶体管了 2 的集电极等效负载电阻. 
由于 T 3 接成二极管形式，对于7%的碁极来说，它的源内阻 R x ^ r ^ 又由于;: T 3 和 
乃的偏 置电流相同（均为/。/ 2 )，因此 r , 3 = 〜；电路中发射极电阻 R e = 0. 代入式 
(2 - 57) 得 


= 


㈤ 1 + f) 




对于 T 2 来说，在差动信号作用下，其发射极电位不变，所以发射极相当于接地（即 
兄= 0)，如果它的基极输入端的源内阻 R x » ^ 2 r e2 的话，则 


reel ^ 


1 + /?2 


因此，求得 t 2 集电极的等效负载电阻 



^£4 // r c2 

2 



图 2-20 是采用集电极有源负载的共集-共基差动放大器，它实际上是图 2-8 和图 
2 - 19 两种电路合乎情理的结合 • 在这个电路的基础上稱加改进就成为 5 G 24 集成运算放 
大器的输入级 • 很自然它兼有着共集-共基电路和有源负载这两种电路的所有优点，它不 


仅具有很高的增益，而且可以在输入级同吋完成电平移动和双端-单端转换的功能. 
与图 2 ~1 9 不同的是现在输入电压跨接在 t — r 4 四只晶体管的发射结上，由于 



所以在晶体管工作电流相同的条件下，图 2-20 电路的跨导约为图 2- 19电路的一半，即 
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g ^ ^ 10a 3 f 0 = (6 — ^7)/ 0 (2 - 62> 

4{T 





归纳起来，有源负载放电路通常具有以 
下几个 优点： 

(1) 用晶体管代替大电阻，节约了硅片面 
积，降低了成本； 

(2) 用较少的级数便可获得很高的增益. 
例如近代的集成运算放大器（如 5 G 24 等）只需 
要两个增益级就达到十万倍以上的电压增益. 
由于级数减少和电路的输出阻抗很高，整个集 

成运算放大器的相位补偿问题就变得特别简单 

: .* ；:‘ . 

了； 

(3) 可以在很宽的电源电压范围内工作 .. 
这是因为放大管的集电板1置电流与集电极静 
态电位无关，因此当电源电压改变后，虽然负载 
管和放大管的都将相应改变，但它们的倫 
置电流仍将保持基本不变.\ 


二、双端-单端转换 


由于运算放大器有两个输入端和一个输出端，所以几乎都存在一个将差动输入级的 
双端输出信号转换为单端输出信号的问题.间题是差动放大器的电压增益在单端输出时 
仅为双端输扭財的一半[见式(2-2)〗._此在实规双端-单端转换的时候，如何能获得与 
双端输出一样高的电压增益便成为设计人员追求的一个目标. 

集成运算放大器的早期产品 BG 301 W 所釆用的双端-单端转换电路如图 2-21 所示. 


它的基本原理在以后的集成运算放 
大器中仍被广泛应用. 

图中， T ,， T 2 , &， &组 成共射 
极的差动输入级，信号从 T 2 的集电 
极单端输出到第二级的基极.当 
输入信号的极性如图所标，乃集电 
极电流增加则减小 A /. 

晶体管 T 3 和电阻组成一个 
共射极倒相器，用来将乃集电极所 
获得的增益转移到 r 2 集电极输出 
端， 以期在单端输出的条件下仍大 
体保持放大器双端输出的增益.这 
部分的工作原理可以用图2_22说 
明. 



如图 2-22 ( a ) 所示，借用电 图 m BG3Q1 的双端-单端转换电路 
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阻 A 形成电压并联负反馈，因此如果忽略 t 3 的基极信号电流，则流经 A 的反馈电流近 


似等于输入电流△/，这吋 T 3 集电极的输出电压近似为 △/&• 由于电压负反馈的特点， 



图 2-22 双端-单端转换电路的工作原理 

( a ) T 3 构成电压并联负反馈； ( b ) T 4 的输入端同时作用两个信号; 
( c ) A 的输入端作用一个大/ I 、为 2 AZ 的电流源. 


T 3 集电极的输出电阻很小，所以上述输出电压可以用一个理想的电压源 A /兄 来表示，于 
是如图 ( b ) 所示，7%的输入端同时作用着两个信号源，一个是由 T 2 集电极提供的电流源 
一△/，另一个是 r 3 集电极提供的电压源 AIR U 它们的作用都是使的基极电流增大， 
也就是说后一个信号加强了前一个信号.进而利用电路变换的原理，可以将电压源 △/ 圮 
和串联电阻转换为一个大小为 △/&/& = △/ (因私=尺 2 )的电流源和一个与之并 
联的电阻最后将电路归并为图 0) 的形式，它表明乃输入端将作用一个大小为 2 A / 
的电流源.实际上由于&的分流，乃的基极输入电流将小于 2 A /， 即有 


△ / 厶 4 = 


2 AIR 2 

^2 + ^'b€\ 


此外，当差动放大器输入共模信号吋， C / d 和同时增加(或减小），而的增加通 
过 t 3 倒相又使减小，所以: r 3 还有提高共模抑制能力的作用. 

图 2-19 和 2-20 是另外两种双端-单端转换电路，它们的工作原理已如前述. 


三、直流电平移动 

所谓直流电平移动是为了保证运算放大器在零输入时对应的输出电平为零.可是通 
常采用的 NPN 管共射极放大电路，信号从基极输入，集电极输出，集电极的直流电平总是 
比基极电平高.如果输入级的基极直流电平为零，经过几级放大器之后，输出端的直流电 
平不断升高，就无法满足出端为零电平的要求.所以通常都必须在电路的安排上采用 
某种形式的电平移动电路来妥善解决这个矛盾. 


1 • 采用恒流源进行电平移动 

用电阻分压的原理当然可以改变输出端的直流电平，如图 2-23(0 所示，但是在电平 
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Ri 


Ri 


电平仏 
信号 《i 


Ur - 


Ri 


Ri 


Ri^i 

. Ri 


U t 


U 2 ^ R ^ R 2 Ui 


(a) 


电平 W 
信号七 


图 2-23 用恒流源移动直流电平的原理 
00 电阻 分压； （ b) 恒 流源 . 


/o 


(!) 


Ui — Ui—hR% 


u 2 — u x 


(b) 


移动的同吋，信号也被衰 减了. 利用恒流源/。代替分压电阻/? 2 ,如图 2-23( b ) 所示，由 
于电流 L 在兄 上产生的电压降为 hR ^ 所以输出端的直流电平无疑是降 低了. 重要的 
是恒流源的内阻远大于見，所以输入信号经过这种传输电路吋不会发生衰减，从而妥善 


^1 3.4 k 



解决了移动直流电平又不衰减信号的任务. 

图 2 - 24 是集成运算放大器 BG 301 的电平移 
动电路，和 心 组成恒流源， T 2 和尺 2 , 7? 3 为其 
偏置 电路. 如果设〜 0.7 V ，并忽略基极电流 
的影响，则 

l c2 = = 1>85 m A 

i ? 2 + i ? 3 

由于 A 和 t 2 的基极电位相同，它们的发射极电 
阻又相等（尺2 = 尺4 = 480^2)，因此 ubel ~ U “2, 
恒流源的电流 . 

Jo — ici ~^c2~ 1.85mA 
T , 集电极输出端的直流电位 

U 2 — Ui — IqRi ^ Ui 6.3V 


也就是说，利用恒流源把输出端的电平降低了 6.3 V ， 但信号基本上不受衰减. 

应当指出，实际工作中必须考虑输出端负载对上述电平移动电路的影响.由于恒流 
源的动态电阻极高，因此负载电阻将和&形成分压关系，从而使输出端的 信号鸯 到不同 
程度的 衰减. 为了减小信号的衰减，输出端的负载电阻应比見大得多牙好. 


2 . 采用 PNP 晶体管进行电平移动 


横向 PNP 管广泛使用以后，电平移动电路就变得异常简 单了. 因为在中间级采用 
PNP 管 共射放电路，既可以移动直流电平，又具备一定的放大能力. 

图 2-25 可以用来说明这种电平移动方案的原理.实际上这种结构在分立元件的直 
耦放大器中是屡见不鲜的. 

在近代的集成运算放大器中，应用最普遍的是图 2- 8所不的共集-共基差动放大器， 
由于共基极差动对管釆用横向 PNP 晶体管，所以顺便完成了电平移动的任务. 
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图 2-25 利用 PNP 管实现电平移动 


3. 采用稳压管进行电平移动 




电平^ 

信号七 


Du 


R2 


-o 


Uz^Ui—Eur 


图 2-26 利用稳压管实现电平移动 


釆用图 2-23( b ) 那样的恒流源电路实现电平移动，对高 
频和宽带放大器是不适宜的，因为恒流源的动态电阻很高，分 
布电容的影响突出，从而使放大器的高频性能下降. 

利用动态电阻极小的稳压管来实现电平移动，如图 2-26 
所示，可以改善电平移动电路的高频性能.在移动的电平不 
大的情况下，图中的稳压管也可以用若干个正向偏置的 
二极管来代替. 

稳压管电平移动电路的缺点是噪声比较大，这是由稳压 
管的内部噪声引起的，此外在弱电流下，稳压管的稳压性能下 
释，所以不适于在要求低噪声的放大器前置级中使用. 

图 2-27 是集成电压比较器 BG 307 中采用的稳压管电平 
移动 电路/ 这也说明这种电平移动电路在工作电流大、转换 
速虔高、对噪声又无特殊要求的电压比较器中还是可以充分 
发挥它的特长的. 


+瓦 ( + 12 V ) 



一 一 6 V ) 


图 2-27 电压比较器 BG 307 
中采用的稳压管电平移动电路 



第四节输出级 

集成运算放大器对输出级的要求主要 是:有 较大的电压输出幅度（摆幅），向负载提 
供一定的正、负向输出电流，以及尽可能低的输出电阻.常用的输出级大都是电压增益接 
近于一而输出电阻较低的射极跟随器(共集电路). 

一、单管输出级的缺点 

图 2-28 是射极跟随器的基本电路，为了保证正、负向都有 输出， 发射极电阻接负电源 
(一艮)，基极输入端的电阻 i ?, 代表前级的输出电阻(或信号源内阻）. 

射极跟随器的特点是输出电压与输入电压同相位，电压增益接近一，它的输出电阻较 
低，〜= Re//(,Rx + r b ^)!Q + 1). 

这种简单的跟随器输出级有以下三个缺点： 
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+ 

i 

^Usc 


一^ 

图 2-28 射极跟随器的基本电路 


(0 工作在甲类，因此静态功耗大. 

(2) 负向输出电压的幅度小. 

射极跟随器作正向输出时，只要输入电压足够大，， 
虽然源内阻尺，上会损失一部分电压，但流过 i ?, 的电 
流比发射极电流小0?+ 1) 倍，所以正向输出电压可 
以接近+艮. 

作负向输出时，负载电流将从输出端往里灌，经 
士流向负电源，因此必然要在&上产生一定的压降， 
从而使输出电压总比一 艮高. 当晶体管截止时，输出 
端负电压所能达到的最大幅度为 




E c Rf Z 

Rc + Rf X 


为了增大负向输出摆幅，就要求增大艮或减小7?,，这都将增大跟随器的静态功耗. 

(3) 在高频和脉冲应用吋的局限性. 

当输入脉冲信号时，射极跟随器的工作情况可以通过图 2-29 来说明.为了定量地'说 
明问题，图上注明了元件的参数. 



图 2-29 射极跟随器在脉冲电压作用下的情况 

( a ) 输入为脉冲电压； ( b ) 确定充电吋间常数的等效 电路； （ c ) 确定放电吋间常数的等效 电路. 


当输入电压上跳时，负载电容 C 。 由晶体管的发射极电流充电，充电的时间常数为 


一 ■ — Co 
R x + PR 


10 ns 


当输入电压下跳时，由于 C Q 的存在，发射极电压不能突跳，因此晶体管由于发射结反 
偏而暂时截止，这时 G 只能通过&放电，所以放电的时间常数为 


t f — R e C 0 == l^s 

也就是说，放电肘间常数比充电时间常数大了 100倍.所以输出脉冲的下降边是很 
差的. 

射极跟随器的这些缺点将由于采用推挽输出电路而得到改善. 
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推挽输出级 


采用如图 2 - 3 0和 2-31 所示的推挽输出电路，都可以使输出级的负向输出能力得到 
根本的改善. 

在图 2 - 3 0中，利用放$管：^的集电极和发射极产生两个相位相反的驱动信号.当 
输入电压升高吋， 心上 升，/?^下降，于是 T 3 电流增大， T 2 电流减小，输出为负 电压； 反 
之，若 t 2 电流增大， r 3 电流减小，输出为正 
电压 . t 4 接成二极管形式以便向推挽管 r 2 
和： r 3 提供一定的静态工作电流，从而克服乙 
类推挽电路所固有的交越失真.这个电路的 
特点是全部采用 npn 晶体管，缺点是 t 2 和 
得到的信号幅度不等，正向和负向的输出 
电阻也不同，为了减小这种动态不平衡的影 
响，往往需要采取外部反馈措施. 

图 2-31 是利用 NPN 和 PNP 管的互补 
对称结构组成的几种互补推挽电路，它们的 
驱动信号均取自乃的集电极，不仅免去了倒 
相的要求，而且也解决了倒相推挽电路存在 
的动态性能不对称的问题.因为在互补推挽电路中，不论是正向输出还是负向输出，都是 
射极跟随器形式，不仅增益相同，而且输出电阻也相同. 



(a) (b) ( C ) 


图 2-31 互补推挽输出电路 

( a ) 乙类 推挽； （ b ) 甲乙类推挽 之一； （ c ) 甲乙类推挽 之二. 



此外，由于输出级的 PNP 推挽管 r 3 也处于共集组态，它的集电极可以直接接到负电 
源上，因此有可能采用 P 值较高的衬底 PNP 管.这种互补推挽输出电路是目前集成运算 
放大器中应用最普遍的一种. 

互补推挽电路的偏置形式目前常见的有三种，如图 2-31 所示.图 （ a ) 的输出电路处 
于乙类工作状态，静态下推挽管的工作电流为零，因此不可避免地产生交越失真，它的优 
点是功耗小. FC 3 等集成运算放大器采用了这种乙类推挽输出电路，但是在内部附加了 
负反馈通道，以消除乙类电路固有的交越失真. 
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图 ( b ) 和图 ( C ) 两种输出电路均工作在甲乙类状态，以消除交越 失真. 但偏置的方式 
不同•图 （ b ) 把晶体管 T 4 和 T 5 接成二极管形式，利用两个发射结的正向压降为推挽管 
提供一定的偏置电流，由于晶体管发射结的正向压降具有几乎相同的温度系数（约为 
一 2 mV /° C )， 因此这种偏置电路还具有温度补偿的作用.在图 ( c ) 的电路中，晶体管7% 
和电阻 i ? 2 , 私组成了所谓的放大器 '如 果忽略7%的基极电流 T 4 的 n 极电压降 

u ce ' ‘ R 2 + U be , = (1 + 旁)〜 4 (2-63) 

合理选择込和 &的电 阻比，就可以为推挽管提供所需的偏置电流.这种偏置电路同样 
具有温虔:补偿作用 • 上述两种甲乙类互补推挽电路分别应用于 BG305 和 5G24 等集成运 
算放大器的输出级. 

三、输出级的过载保护 

过载保护的目的是保证晶体管在超过额定电流的运行情况下免遭 损坏. 图 2-32 是 
两种常用的过电流保护电路. 

图 0) 通过发射极电阻和二极管认以及 r c 3 ， d 4 分别对正向和负向输出管 t 2 , 乃 
实现过电流保护.例如当正向输出电流/, 2 超过额定值时，的压降促使二极管 D 3 正向 
偏置并由截止转为导通，于是旁路了驱动级向了 2 提供的基极电流.设二 极管认，认的 




( a ) 二极管保护； （ b ) 晶体管保护. 

正向导通电压 C / p 〜 0.6 V , 发射极电阻= 3013 ,则推挽管发射极的最大 
输出电流被限制为 


h max ^ ^ ^ 20 mA 

Re 

当环境温度升高时，二极管的正向导通电压 C / D 下降，因而输出电流的最大值也相应 
减小，这种保护措施对于运行于高温条件下的晶体管是合 理的. 

图 2-32( b ) 利用晶体管对输出级实现过电流保护，它的工作原理与图 （ a ) 相似，读者 
不难自行分析. 


•44 



集 成运算放大器 5 G 24 和 BG 308 等分别采用了上述两种输出级的过载保护 电路。 


第五节电流源及其偏置电路 

通过前几节的讨论可以看到，在集成运算放大器的电路设计中广泛采用着各种电流 
源(或恒流源）.例如， 在差或 输入级采用发射极恒流源，可以提高共模抑 制比; 在共射或 
共基放大电路中用电流源代替集电极负载电阻，可以获得很高的电压增益•，此外，在电平 
移动和双端-单端转换电路中采用电流源，减小了信号在传递过程中的损失，等等. 

由此可见，各种电流源的设计在集成运算放大器中占有重要位置. 

一、电流源的基本电路 

图 2-33( a ) 是晶体管电流源的基本电路，它的特点是充分发挥集成工艺中晶体管易 
于匹配的优越性.图中乃接成二极管形式，利用它的发射结正向电压向： T 2 提供偏 
置•根据发射结电流方程式(2-7)，有 

l c ^ l e ^ l se qV bc fKT 

如果两只晶体管的发射结面积相等，参数匹配，在电路连接上又保证它们的发射结正向电 
压相等，则两管的集电极电流也相等，即 

^c2 ~ hi 



图 2-33 电流源的基本电路 

( a ) 电流源的基本电路； 0>)恒流源——电流源的一个特例. 


如图所示，如果忽略基极电流，电流源的输入电流 G 〜 L ， 并且令 I 的集电极电流 
为电流源的输出电流，即 he = hi . 则在电流源的基本电路中 

he ^ hr (2-64) 

据此不难看出，当输入电流固定不变时，电流源的输出电流也是恒定的，这种特殊情 
况称作恒流源.恒流源的基本电路如图 2-33( b ) 所示，由于 

1 = ,E^~JL±£L ^ 

sr R R 

所以恒流源的输出电流是固定的，即 
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I SC = Jc 2 ^ I sr^ ^ ( 2 - 65 ) 

为了使电流源的输出电流在数值上不同于它的输入电流，通常可以釆用以下两种办 

法： 

1. 改变两管的发射结面积哗 

在工艺条件相同的情况下，发射结反向饱和电流 G 与其结面积成正比•设 A 和: r 2 
两管的发射结面积分别 为&和 A ， 则 

Zfi = !?L 

T s2 ~ 57 

因此在两管相等的连接中，两管的集电极电流之比应等于它们的发射结面积之比，即 

^C\ _ ^sl _ 

Ic 2 I s 2 ^2 

这时电流源的输出电流 

he ^ ^ (2-66) 


2. 改变两管的发射极电阻比 

在电流源的基本电路中增加两只发射极电阻和&2,如图 2 一 34 所示 • 由于 

U bei + IeiRcl = U be2 + l e2 Re2 
在两管的发射结面积相等和其他特性匹配的条件 
下，根据发射结电流方程有 

子 (2-67) 

q Id 

考虑到〜匕，电流源输出电流与输入电流之间 
的关系可表为 

he ^ [Israel + (Ubei — U bc2 )] 

h 

=~\ 1^ + ^ Lla 1 ^ (2-68) 

Rc 2 4 1 c 2- 

根据式 (2-67) 可知，在常温下当两管的发射极电流相差在十倍以内时，两管的 〜之 
差小于60 mV . 因此在估算时可近似认为两管的相等，于是 

l sc ^ LlE ^ (2-69) 

Rc 2 

上面提到的两种电流源均具有较小的温度漂移 • 倘若乃改用某种参考电压源来提 
供偏置，仏 2 为常值，那么当温度升高时，由于下降（约 一 2 mV /° C ), 电流源的输出电 
流将随温度 升高. 现在由于具有 /I 乎相同的温度系数，因而可以对实现温度补 
偿，改善了输出电流的漂移 特性. . 

旣然电流源的传输比可以通过上述办法加以控制，所以在运算放大器中常常只需要 
设置一个偏置电路便可以为各级恒流源提供不同的恒流输出，如图 2 - 35 所示•显然这吋 
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图 2-35 具有多路输出的恒流源 图 2-36 在多路输出的恒流源电路中增加一 

级射极跟随器作为缓冲 

但由于所有晶体管的基极电流都必须由输入偏置电流 &提供 ，即 

I c ^= hr — 工 h 

所以各路输出电流与输入偏置电流之间的传输比将出现较大的 偏差. 为了减小这种偏差 
可以在偏置电路与各路恒流管之间增加一级射极跟随器作为缓冲，如图 2 _ 36 所示 • 于是 

l c — I sr -- 

C f ^ 

提高了各路输出电流与输入偏置电流之间的传输 精度. 

二、电流源精度的提高 

电流源的输出电流与输入电流之间的传输精度问题，在由横向 PNP 管组成的电流源 
基 本电路(见图 2-37) 中显得特别突出，主要是因为目前横向 PNP 管的#值太低 • 



图 2-37 由横向 PNP 管组成的电流源 


图 2-38 电流 源精度 的提高 
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假设两只 PNP 管的参数匹配，由亍 


hr ^ h + 2 /^ = 



(2-70) 


如果横向 PNP 管的/? = 2,代入上式得 

, ^ sc ~ 0-5 I sr 

为了提高传输精度，可以 i 上述电流源的基本电路中增加一只晶体管，如图 2-38 所 
示.假设三只 PNP 管的参数匹配，/?值相等，则根据图中标明的电流正方向，并考虑到 
hi = 有 

f hr = + ^ 

<n + T =/ a ( 1 + 吾） 

在该联立方程组中消去 M ， L ， 便求得电流源输出电流与输入电流之间的传输关系 

卜 < 1 + 六） (2 - 71) 

和公式 (2-70) 相比，电流源的传输精度有了明显的 提高. 设# = 2,代入式( 2 -71)得 

I sc = 0 . 8 /^ * 

应当指出，由于和也基本相等，而且当电流源两端的电压变化吋基本 
不变，因此 b 与无关，这就意味着改进后的电流源具有更高的输出电阻 [6] . 

此外，改进后的电流源通过 A 基极电流的负反馈，使输出电流对于输入电流形成自 
动平衡的功能，这一点可以通过图 2 -3 9 所示的方块图来 说明. 如果输入电流/〃是固定 


hr 


hi 



图 2-39 电流源输出电流的自动平衡原理 

的，当温度或其他外界因素引起输出电流 G 增加吋，反馈电流也相应增加，从而使 M 
下降，后者又通过/, 2 = U 的约束条件使 L 下降，从而维持4基本不变. 

三、小电流的电流源 

由式 (2-65) 可知，采用图 2-33( b ) 所不的电流源基本电路时，为了获得小电流输出， 
必须增大偏置电阻尺 • 例如为了使 he - 20 在 E ,= 15 V 的条件下，偏置电阻 

R 〜匕= 0.75 MD 
he 
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这样高的电阻值在集成电路中是很难制造的，有时不得不靠外接的方式來解决 w 

但是如果将图 2 - 34 的原理应用到这里来，并且令 R el = 0,如图 2-40 所示，便可以 
轻易地获得微安级的输出电流，而且由于的出现，电流源的输出电阻也提 高了. 



00 ⑻ 

图 2-40 电流源的小电流技术 
00小电流的电流源； （ b ) 小电流的恒流源. 


假设晶体管:和 T 2 的发射结面积相等，参数又匹配，则根据式 (2-67) 有 

AC/ be = U bei — U be2 = In — 

<1 hi 

同吋 

△C / 以 = 1c2Rc2 

得 





图 2-42 At /= 早皆 hi g ) 曲线 （ r a = 25° c ) 


图 2-41 两只匹配晶体管的电流比 I el / I 02 
与 ^ U be 的关系 
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^e 2 ^e 2 ~ In — (2 -72 》 

q Ui 

根据式 （ 2 - 6 7) 可以画出两只匹配晶体管的电流比 / rl // tf 2 与 MJ be 的关系曲线如國 
2 ~ 41 所示 • 在电路设计时，根据给定的电流比和输出电流，利用上述曲线可以方便地痛 
定仏2的阻值 • 举例来说，已知 I sr 〜 I el = 1 mA 5 l sc ^ l e2 = 20 则根据给定的电 

流比 / 

Zfi ^ Lr = 50 

1 e2 1 sc 

利用图 2 - 4 1 的曲线，查得常温 （ h = 25 ° C ) 下，两管的〜100 mV ， 据此便可确定 
Re2 的阻值 


R e2 = ^ = 5 ki 2 

i el 20 flA 

如果仍设 E c = 15 V ， 由于 I sr ^ 1 mA , 所以偏置电阻 i ? 的阻值 

^ = 15 kQ 

Isr 

也就是说，采用如上所述的小电流技术，在输出电流仅为20 的情况下，不再需要高阻. 

值的偏置电阻了. 

但是利用图 2 _ 4 1的曲线来分析阻值参数已经给定的电流源电路时，仍感十分不便. 
举例来说，如果已知 GL = 1 mA , R e2 = 12 LO , 要求计算电流源的输出电流 /#. 由 
于电流比和 △£/& 都是未知量，因此不能直接查用图2_41的曲线.再回顾一下公式, 
( 2 - 7 2 )，它虽然给出了输出电流与输入电流之间的函数关系，但要解这种超越方程也是颇 
为麻烦 

为此，我们将公式 (2-72) 改写成如下形式 

AU — I e iR e2 — ^2-— In Y^j (2-73》 

图 2-42 的曲线表达了上式中 △[/ 与电流比 Id / I C 2 的函数关系，由于已知 AU = I el R e2 = - 


12000 mV ， 因此可以直接利用曲线查出相应的电流比#〜100,所以输出电流 I 〜/, 2 


100 


=10 fzA m 

小电流电流源的温度漂移可以根据图 2-40 计算如下.由于 


利用式 (2-25) 的结论 

代入得 

可见 L 的温度系数为 


le 2 — (U bel — U be ^) 

Re 2 

仏 = 丄 ( h _ du he2 \ 
dT r c2 \ dr dr ) 

dU be ' 一 dU he2 _ U hex ' — U bel 

dT dT T _ 

dl e 2 _ 1 (U bel 一 U hel \ 

dT ~ \ T / 
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丄 " 心=丄 
L dT T 


(2-74) 


在室温下， T 〜 300 K ， 说明小电流电流源具有约为 0.3%/° C 的正温度系数 • 
值得注意的是，差动放大器的电压增益通常是与放大管的发射结电阻 〜成反 比的， 


根据式 (2-8) 知 


\ K \ ^ ^ 

r e 

一 HJ 
—T 

q I e 


式中为放大管的发射极工作电流，可见^具有正的温度系数.因此当温度升高时，由 
于~增大，而造成增益下降. 

倘若利用小电流恒流源向差动放大器提供偏置，设恒流源的输出电流 h = 21 e , 代入 
得 


2{ T _ 

qh 


所以 

2\ _ 2^r_ fdh\ 
dT ~ qU qU 、 dT ) 

由于 L 的温度系数由公式 (2-74) 所确定，代入上式得 

匕=0 
dT 

也就是说，利用小电流恒流源/。的温度系数对放大管的发射结电阻％实现了全补偿，从 
而使放大器的增益获得了优良的温度稳定性. 

小电流电流源的另一个优点是，当偏置电流 hr ^ hi 随着电源电压的改变而发生大 
輻度变化时，由于 M 与 M 之间存在着对数关系[见公式 (2-72) 或图2-41]，所以/, 2 的变 
化并不大，这就使得电路可以在很宽的电源电压范围内正常工作. 

实际上根据式(2_72)可得 


A/' 


1 △心 


+ In 


I , 


(2-75) 


仍以前面计算过的例题来看，已 知心 =1 mA , l e2 = 10 假设电源电压下降为原来的 

一半，使 M 减小到 0.5 mA ， 即= 一 50%，贝 

1 el 


^ el ^ _ 1 _ 

/, 2 ~ 1 + In 100 


X ( — 50%) ^ — 9% 


也就是说，小电流电流源的输出电流 L 从10 下降到 9.1 ^ A ， 只变化了 0.9 ^ A . 

小电流电流源的缺点是偏置电流 L 比输出电流 L 大得多，因此在偏置电路中浪费 
了较大的功率，这对于低功耗的集成运算放大器(静态功耗在几毫瓦以下)来说是不允许 
的.为了适应低功耗的要求，有吋不得不仍旧依靠外接的高阻值偏置电阻来降低偏置电 
路 的功耗，或者采用如下所述的场效应管偏置电路来达到目的. 
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四、场效应管偏置电路 


图 2-43 是一种利用结型场效应管7\代替偏置电阻的电流源电路，它的偏置电流通 
常只有几十微安. 





" U DS ( V ) 

图 2-43 场效应管偏置电路 图 2-44 N 沟道结型场效应管的输出特性 


图 2-44 是 N 沟道结型场效应管的输出 特性. 当栅-源电压一定时，漏极电流 G 
基本上不受漏-源电压的影响，具有较好的恒流 特性. 在图 2-43 的偏置电路中，利用 
了 3, T 4 两个发射结的正向电压为场效应管 A 设置了栅-源负电压，从而确定了偏置电流 
Idu 由于场效应管的特性参数难于精确控制，所以这种偏置电路实质上是为7 2 管提供 
了一个比较稳定的偏置电压，如果 r 3 , r 4 是匹配的， g 卩 ^ i = u b ^ 则恒流源 

的输出电流实为 

Jsc — ^ c 2 ^ (2-76) 

Rc2 

由于 PN 结的正向电压很少受其电流的影响，例如当通过 T 3 和7%的电流增加一倍， 
两个发射结的正向电压(约 I . 2 V )仅增加3%左右，所以由于场效应管的特性参数不准确 
和电源电压改变所造成的偏置电流 / m 的变化，对恒流源的输出电流影响甚微. 
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第三章集成运算放大器的典型电路 

I 

集成运算放大器实质上是一种通用的高增益直流放大器，根据抑制漂移所采取的技 
术手段不同，可以把目前的集成运算放大器大体分成以下两大类： 

(1) 以电路参数相互补偿的原理来抑制漂移的称为参数补偿式运算放大器•这是目 
前国内外绝大多数集成运算放大器所采用的电路形式 • 它的特点是电路简单，集成度不 
高，易于生产 • 

(2) 以斩波器稳零原理来抑制漂移的称为斩波器稳零集成运算放 大器. 它的电路复 
杂，集成度高，它的技术指标已经接近于理想的直流放大器 • 

除此之外，还可以根据集成运算放大器的用途或电路发展历史来分类 • 

例如，根据集成运算放大器的性能和用途可以分成：通用型、高输入阻抗型、低漂移 

型、低功耗型、高速型、高耐压大摆幅型等等. 

而从电路发展历史的角度来看，国内外公认集成运算放大器迄今已发展到第四代产 

品. 

那些基本上承袭了数字集成电路工艺，但也开始少量采用诸如横向 PNP 晶体管等特 
殊元件的电路，属于第一代集成运算放大器，它们通常已经具备了可以满足中等精度要求 
的技术 指标. 国产的 FC 3, 5 G 23 等集成运算放大器可以作为第一代产品的典型代表. 

第二代集成运算放大器以普遍采用有源负载为其重要标志，因而简化了电路设计，提 
高了直流 参数. 国产的 5 G 24, FC 4 , BG 303 ? BG 305 ? BG 308 ? BG 312 等产品都属于这一 

类. 

第三代集成运算放大器的特点是在差动输入级采用超^晶体管，从而获得了优良的 
直流 参数. 美国的 MC 1556, AD 508 L 等产品可以作为第三代集成运算放大器的代表 • 
第四代电路主要是指近几年才研制成功的斩波器稳零集成运算放大器，从集成度来 
说它们已达到中、大规模的水平，从性能上来说也已经接近理想的直流放大器 • 这类产品 
目前有美国的 HA 2900 和 SN 62088 等. 

本章将大致按集成运算放大器发展的年代系统地介绍一批典型电路，既是为了从中 
看到这些电路所经历的变革和进步，又是为了使读者能够在深入了解这些电路性能的基 
础上更好地运用它们 • 

第一节集成运算放大器的第一代电路 

国产的 FCS 和 5 GU 是第一代集成运算放大器的典型代表，它们的直流参数都比早 
期的 FC 1 (或 BG 3 01，5 G 922 等）电路有了较大的改善，大致能保证中等精度的运算要 

求. 


• 53 • 



— 、 5G23 

图 3-1 是 5 G 23 的电路.它的特点是电路简单，整个放大器只包含两个增益级，便达 
到了 5 X 10 4 左右的开环增益，所以相位补偿比较 方便. 它的前身是 5 G 22 (见图 3-2), 
后者的主要缺点是增益偏傅(10 4 左右），输入失调电压的温度漂移大 （10— 2 0 ^ vAc ) •改 
进后的 5 G 23 只比原来的电’路增加了一只晶体管和一只二极管，便使增益提高了五倍，电 

(+E C ) 



(+E C ) 
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图 3-2 5 G 22 集成运算放大器电路 





压漂移减小到 5^ V /° C 左右。对比一下这两种电路可以从中看到电路的合理布局对于它 
们的性能往往具有重大影响. 

5 G 23 和 5 G 22 都具有两个增益级和一个甲类输出级 . A ， T 2 是差动输入级，也是第 
一增益级， 是这一级的发射极恒流源.横向 PNP 管 T 6 组成第二增益级，它是放大器 
的主要增益级.同时由它完成；！电平移动和双端-单端转换等功能.输出级是由复合管 
(6, ： T 8 ) 组成的射极跟随器，是它的发射极恒流源负载.这种输出电路的缺点是静态 
功耗大，而且增大输出电流和减小功耗的要求是互相矛盾的. 

从电路的布局来看， 5 G 23 对 5 G 22 的主要改进表现在两个增益级之间采用了一级平 
衡的差动跟随器 ( r 4 , r 5 ) 作为隔离.这种布局一方面减小了 T 6 管极之间的信号源 
内阻，从而提高了这一级的 增益； 另一方面又改善了差动输入级的平衡性，从而减小了输 
人失调电压的温度漂移.具体来说，在 5 G 22 的电路中，： r 6 发射极的源内阻为 R 2 =20 ki 3, 
改进后下降为 R 2 /^5. 根据计算结果可知，在 5 G 22 中 I e4 = 1 mA ， = 10 M . 根据公 
式 (2-67) 可以计算 r 4 和: T 6 两管的之差 

AU be = U M — U eb6 ^ ^- ln ^ 

Ie 6 

在室温下 ，了〜 300 K ， IJI e6 = 100,所以 

AU be = 120 mV 

由此形成的温度漂移由公式 (2-25) 求得 

= 400 uV/°C 

dT T 

由于 5 G 22 的输入级增益 K 〜40,所以7%和7^ 6 的17&失配在输入端引起的失调漂移为 

dAU be 

dT , … .H 

——77——^ 10 fiV/°C 

XV 1 

因此在最不利的情况下， 5 G 22 的输入失调电压漂移可能超过 2(3 ^ v /° c . 

5 G 23 釆取了以下两个措施来减小失调漂移： 

(1) 输入级的集电极电 阻&和 A ， 以及后级的负载均保持对称平衡.也就是令 A 
并尽可能使 r 4 , r 5 组成的差动跟随器处于均衡工作状态. 

(2) 在乃的集电极到 r 4 的基极之间增加一只二极管 A ， 一 方面向的极提 
供一个正向偏置电压，另一方面又使它和7 6 的结工作在相等的电流下，以便降低第 
二级的失调电压.实践证明，采取上述措施后，第二级的失调电压可下降到几毫伏，这样 
它对输入级的影响就很小了. 

下面以 5 G 23 为例，计算一下放大器各级的直流工作点.在计算中，假设所有晶体管 
的〜 0.6 V ，并忽略基极电流 h 的影响. 

首先考虑由 A ， 及4,尺6,尺7和 D ^ D 2 , T a 三个 PN 结所组成的偏置电路 3 列出它的 
回路 方程： 

I cl R x + U Dl + U M + I C , R , + (/, 4 + I c 5 ) Rs + U D2 + I r R 7 

-E c + E e ( 1 ) 

再根据认和 T 3y T 9 组成的两个恒流源，有 
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Ic 9 


— IeiEl ) 
_ “A 

R9 


( 2 ) 


此外还有 


IcX 

Ic^ — I c5 


(3) 


/一 1 

2 

Ir 7 

T \ 

已知^ = J ?,= 15 V ， U m = U D 2 ^ U M ^ 0 . 6 V y 各个电阻的阻值如图 3-1 所标.则 
将式(2)，（3)代入 (1) 整理后得 

Ir 7 — 1 mA 
/, 3 -= 100 "A 
I c9 = 3.75 mA 
Li ^ /^2 = 50 /^A 
I cA — I c5 — 0.5 mA 


设 = 5000, 贝 !j 

又由于 

所以 

设横向 PNP 管 T 6 的/? 6 


[ bl 


Ic 9 


^10 


^8 

U^7 + Ui 
Riq 


0.75 fiA 


— 4 pA 


Ic 6 ~ Ir 10 + Ib 7 — 4.75 fiA 


2,则 

J = 0?6 + 0^6 


l e6 


ft 


7.1 pA 


可见为了使流过 A 发射结的电流和 A 的电流均衡，以便减小笫二级的失调电压，应使 

— Ie 6 

由此推算出 


卢4 /?5〜70 

此外，由于输入级的集电极电位 

u cl = U c2 = E c - I cl R v - = 14 V 
而集电极的最低电位 , 

( U c ^)min — — E e + C / c3 ^3 + U ces3 ) — 13 V 
所以 5 G 23 的共模输入电压最大可达土 12 V 左右. 

5 G 23 的各级增益计算 如下： 

由于: r 4 , r 5 差动跟随器的隔离，可以近似忽略第二级负载对第一级的影响，根据公 
式 (2-11) 可直接求出第一级的电压增益 


K x = 207,3^1 = 40 

第二级 r 6 管的集电极负载是末级跟随器的输入电阻，设末级输出端的负载电阻 
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5 k 込则 


r , r3 ^ ^? S s R fz = 25 MQ 

显然在这种情况下， 7 V 管自身的极动态电阻已不能再忽略 • 根据生产厂提供的实验 
数据，在 L 〜5 M 的条件下$〜 6 〜10 Mi 2. 

的发射结电阻 ； 

- 一 26 ( ni Yl 〜 3 . 7ktQ 


3此第二级的电压增益可表为 




前已设 A == 2,所以 r 6 的共基极电流放大系数 


由此得 

5 G 23 电路的总增益 

这个计算结果与实测数据 接近. 
5 G 23 的输入电阻 


K 2 ^ 1300 


K = KiK 2 ^ 52000 


2/?i^a == 2^i 


26(mV: 


— CL 

在 J tfl = 50 的条件下，输入级差动对管（7\， r 2 ) 的/?值越高，输入电阻也就越高•如 

果仏 的数值在 50—100 之间，则 

= 50 —100 ki 3 

由于横向 PNP 管7 6 的集电极输出阻抗很高，所以虽有复合管 A ， A 组成的射极跟 
随器作为缓冲， 5 G 23 的输出电阻仍然比较大，即有 


r, c ^ ―― = 2 ki2 

但在负反馈的应用条件下还不至于有太大 影响. 

图 3 - 3 是 5 G 23 的开环频率 特性. 由于 5 G 23 只有两个电压增益级，所以频率特性中 

存在两个桕应的转折 频率. 第一个转折频率 

/i «=； 4 kHz 

是由横向 PNP 管 r 6 所组成的第二增益级引起的 • 第二个转折频率 

/ 2 〜 1.2 MHz 

是由差动输入级引起的. 

这种双极点的频率特性比较容易实现相位补偿 • 例如在 5 G 23 的相位补偿引出端(第 
5脚)对地之间连接一只 68 0—10⑽ pF 的电容器，便可以实现闭环增益为一的全补偿 • 
经过电容补偿以后的开环频率特性如图 3 _ 3 中虚线所示，它表示放大器经过上述补偿以 
后具备了单极点的稳定结构 • 

利用 5 G 23 接成反相比例放大器时的外部连线如图所示 • 图中电位器研用作调 
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零，电容 G 用作相位补偿，以消除放大器在闭环工作状态下可能出现的自激振荡， 


|Xo|(dB) 



图 3- 3 5 G 23 的开环对数幅频特性 
(虚线表示经 a 全补偿 k 后的特性） 


100k 



5 G 23 的主要参数如表 3-1 所示. 


二、 FC3* 

FC 3 的电路和美国1965年制成的 M 709 型集成运算放大器相当.由于 ^ A 709 在 
无源负载的集成运算放大器中具有典型性，所以资本主义国家通常都把它看作是第一代 
电路的代表. 

图 3 - 5 是 FC 3 的 电路. 它由三个增益级 组成. 

FC 3 的输入级是由晶体管:^和 r 2 组成的差动放大器，具有双端输入、双端输出的平 


* 和 FC 3 属于同类犁产^ 1 的国内还有复旦大学生 f 的 4 E ; 3 0 4 等. 





衡结构，&， /? 2 是它的集电极电阻，晶体管 r 10 , r u 和电阻 Ku 等构成了这一级的小 
电流恒流源.为了减小基极偏置电流 ，输入 级的集电极工作电流设计为20 左右. 


( 相位补偿 ) 



图 3-5 FC 3 集成运算放大器电路 

FC 3 的第二级也是差动放大器，由复合管7%-7%和 r 4 -： T 6 共同组成， i ? 5 , &为其集 
电极电阻.这一级还完成了双端-单端的 转换. 通过晶体管 A 的作用，将复合管 T ^ T 5 
的集电极电压增量转移到 7 vr 6 的集电极输出端，从而在单端输出的条件下获得了接近 
于双端输出的电压增益（详见第二章图 2-21). 这一级采用复合管的意图是尽可能提高 
本级的输入电阻，以保证输入级获得较高的电压 增益. 

FC 3 的第三级由： r 8 , r 9 , r 12 ，: r 13 ，: r 14 共同组成， r 8 接成射极跟随器起到对第二级 
进行隔离的作用，1\和7 9 同吋完成了电平移动的 功能. T 9 是横向 PNP 管，这是横向 pnp 
管首次应用于集成运算放大器.由于 a 点电位浮动，这一级放大器的输入信号实为 
经共基放大管 r 9 和共射放大管: r 12 放大后，由 r 13 和: r 14 组成的乙类互补跟随器输出，并 
由输入电阻尺7和反馈电阻形成一个完整的电压并联负反馈放大器，相当于一个内部 
的反相比例运算放大器，如图 3-6 所示.因此这一级的电压增益可近似由 兄 5 和&的阻 
值比来确定，即、 


au sc 

AU 



= — 30 
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这一级中的电阻 兄 2 用来为 tv 和 r 12 的反向电流提供泄放通路，/? 13 则以电流负反馈的方 
式适当减小内部运算放大器的开环增益，以 保证私 5 对的电压负反馈是稳定的. 


^15 30k 



图 3-6 第三级形成一个内部运算放大器 


FC 3 的电路具有以下几个 特点： 

(1) 釆用 r 1() 和 r u 所组成的小电 
流恒流源，如第二章第五节所述，一方面 
可以基本上补偿掉 A ， t 2 两管的发射 
结电阻^随温度的变化，保证了输入级 
增益对温度的稳定性;另一方面由于 
和心0之间存在对数关系 


因此即使由于电源电压在大范围内变化而发生较大变化吋，的变化却很小，所以 
输入级的特性在这种情况下也变化不大.这意味着 FC 3 的电路对电源电压的适应性很 
强.例如当电源从 ±15 V 变到 ± 9 V 时,输入级的集电极电流只改变3 /〖 A 左右. 

(2) 在第二级复合管差动放大电路中采用了新颖的反向电流泄放结构 . I 在一般的复 
合管电路中，为了避免前管的 n 极反向电流 ( U 直接进入后管的基极，都需要在后管 
的极之间并联一个泄放电阻，如图 3-7(a) 所示. 如果希望泄放的电流为 2 0 pA ， 则泄 
放电阻的阻值大致为 0.6 V /20 M -30 ki 2, 这个阻值对集成工艺来说已显偏大.另一方 
面，由于扩散电阻具有正的温度系数，所 
以当温度升高吋，晶体管的反向电流增 
大，而扩散电阻的阻值也同吋增大，从而 
使通过该电阻的泄放电流反而减小，这 
显然是矛盾的.图 3-7( b ) 是 FC 3 所釆 
用的泄放结构，它和小电流电流源的结 
构相似，由于泄放电阻 A 两端的压降 
为 ( U M — D , 因此为泄放相同电流 
所需的阻值就可以小得多，有利于集成 
化 生产. 另一方面，根据式 (2-25) 可知 
be5 一 U bel5 ) 一 u be5 — u bel5 
dT T 



(a) (b) 

图 3-7 反向电流的泄放结构 
O ) 泄放 电阻； ( b ) 泄放结构的改进. 


因为 U be 5 > u bel 5 , 所以/? 3 两端的电压降也具有正的温度系数.也就是说当温度升高吋， 
虽然 A 的阻值有所增加，但它两端的电压降也同吋增大，因而仍然可以经过它泄放更大 
的反向电流. 

此外，采用上述的泄放结构可以为: r 3 和7\建立起一个固定的发射极电流，从而改善 
了 和的匹配程度，对减小第二级的失调电压也是有利的. 

(3) 为了扩展正向共模输入电压的范围，必须保证差动输入级的集电极具有较高的 
电位，为此 r 5 , t 6 的发射极不是接地，而是接到一个具有 +9.4 V 左右高电位的参考点 a 
上.这样一来， 
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Uci ^ = U A + U M + U M ^ 10.6 V 



可见采取这一措施以后， FC3 的正向共模输入电压可以达到+ 10 V. 

(4) 当出现共模输入电压 R 吋，除了输入级的发射极恒流源具有共模负反馈作 
用以外， FC3 还通过^点电位和恒流源的偏置电流心。形成另一条共模负反馈通道， 
从而提高了放大器的共模抑制比.后一种共模负反馈的作用过程可以用箭头表示 如下： 

, - > u e9 | -> Ir 9 | -- . 

^ / 1 ， 

"C 个 > U cl ( U c2 ') I > V A I - ^/cio I I > hn I 

个 <-—一~ —— 

(5) FC3 的输出级采用了乙类互补推挽电路 （r 13 , r 14 ), 它的显著优点是静态功耗 
等于零，效率高.乙类推挽电路所固有的交越失真和其他非线性失真则通过该级自身的 
电压负反馈基本消除. 

下面计算 FC3 的静态工作点. 

由于: r 5 , t 6 的发射极接到电位浮动的参考点 j 上，因此使放大器各级的静态工作电 
流互相制约，造成了静态工作点计算的复杂化. 

计算中设电源电压艮=艮=15 V;除了处于乙类工作状态的 r 13 , r 14 两管外，其 
余晶体管的〜 0.6 V ; 除横向 PNP 管7\的心= 5以外，其余晶体管的 p = 50. 
调零引出端9, 10, 11脚短接. 

由于静态吋，= 0,而且 U ben = U bel , = 0 (乙类工作状态），所以直接可以 得出： 

Icu = Ir 14 ~ — 750 fiA 

k 14 

I R = ^ 60 aA 

U i?12 

I bn ~ ~~~ =15 f^iA 

Ic9 ~ ^ R n + Al2 〜 75 "A 

I b9 = 心 〜15 "A 
夕 9 

I e9 — I c s + /办9〜 90 "A 

此外，考虑到放大器的平衡对称状态可近似认为 

。（即〜〜〜） 
la = Li 

进而根据图 3-5 列写有关的电路方程 


尺 1 山 h = 


CD 


^ Ln 

Icia 二 

= 、 

(2) 

R 9 IR; ^ 

， u eb9 + 

(3) 

Ri5“ l5 + E e = 

： ^9^i? 9 + 尺 loArlO + U wq 

(4) 

^e8 ~ 

7^9 + / 尺 9 + /〜 

(5) 

E c = 

RsIr a + ^^8 + 穴 7 八 8 + Ri5Ir” 

(6) 
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Id ^ 

Ln 

⑺ 

2 



2^ 6 

(8) 

RJcl 屮 a 

Rih, + U eb9 

(9) 


联立求解以上九个方程， _出 


/ I.io ^ 

^ 1.16 m A 

Icll ^ 

^ 37 "A 

I c 2 —, I cl 

^ 18.5 //A 

IeS 

^ 0.77 mA 

Ir 5 ^ Ir 6 

^ 0.36 mA 


^ 0.33 mA 

由此得到 d 点的电位 


u A — Ur i5 

一 U eb9 ^ 9.4 V 

下面计算 FC 3 的各级增益和差模输入 电阻. 

如果忽略后级负载对前级的影响，第一级差动放大器的电压增益可按公式 0 11 ) 求 

得 


K , ^ 207 

cnRi = 18.5 


第二级为复合管差动放大器，由于 A 的作用在单端输出的条件 T 仍可近似达到双端输出 
的增益，根据公式 (2-39) 得 


1< 2 ^ 20 I r R 6 = 72 

FC 3 的第三级为内部运算放大器，它的增益 

K ^ 30 

R? 


K = KJ < 2 K ^ ^ 4 X 10 4 

18-5 " A ， 的发射结电阻 

r = 26( mV ) ^ 1.4 ki 3 
lei 

所以当 A == 50时， FC 3 的差模输入电阻 

r Sf ^ ^ 140 kQ 

FC 3 的输出级由于存在内部的电压负反馈，所以输出电阻是比较小的，近似有 

r sc ^ 50—200 Q 

对比一下 FC 3 和 5 G 23 的电路，可以看出 FCS 的某些性能（如输入偏置电流，输入电 
阻和输出电阻)虽然略优于 5 G 23, 但两者的电压增益相当，而 FC ： 3 的电路比 5 G 23 复杂得 
多，它用了 15只晶体管和总阻值为171 的扩散电阻，而 5 G 23 只用了 11只晶体管和 
80 L 0 扩散电阻.此外， FC 3 具有三个增益级，频率特性包含三个极点，因此实现相位补 
偿也更复杂一些.这些都是 FC 3 的缺点 • 

FC 3 的主要参数可参考表 3-1 .图 3- 8是利用 FC 3 组成反相比例放大器吋的外部连 
线，图中电位器灰作调零用，电阻尺 m 和电容 Cm 用作相位补偿. 


所以， FC 3 的总增益为 
此外，由于4 L = 
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图 3-8 FC 3 的典型连线 


第二节集成运算放大器的第二代电路 

第二代集成运算放大器的重要标志是在电路中普遍采用了有源负载，因而在不增加 
级数的情况下获得了很高的开环增益.它们是当前国内外生产量最大、使用面最广的通 
用型集成运算放 大器. 以国产器件来说， BG 305 和 5 G 24 可以作为这一代电路的代表 • 

一、 BG305 

BG 305 是我国自行设计的一种高增益（10 6 左右)、高输入阻抗 （ l — 2 Mi 3 左右)的通用 
型集成运算放大器 • 

图 3-9 是 BG 305 的 电路. 它由三个增益级组成，其中两级采用有源负载，所以它的 
开环增益比第一代电路有了数量级的提高.此外由于采用复合管差动输入级，所以输入 
偏置电流和输入失调电流都比 较小. 但这种复合管结构增加了输入失调电压和等效输入 
噪声电压，这是它的不足之处. 

如图所示， BG 305 的差动输入级由复合管，: T 2 组成， r 13 是这一级的发射极恒流 
源.输入级的集电极电阻兄（典型值为 50 ki 2) 和整个放大器的偏置电阻(典型值为 
•100 U 3) 均采取外接的形式.这种安排一则是为了避免制造占用硅片面积大、成本高的高 
值电阻，二则是为用户根据需要适当调整这些电阻阻值提供了 方便. 由于采用复合管输 
入级， BG 305 的基极输入偏置电流可以减小到100 nA 左右，比 5 G 23 减小了一个数 量级， 
与此同吋也提高了放大器的差模输入电阻和输入失调电流及其漂移等 指标. 此外，由于 
复合管的结反向击穿电压比普通晶体管提高一倍，所以 BG 305 的差动输入电压可达 
士 18 V ， 约比常规的输入级提高一^倍左右. 

BG 305 的第二级为 r 3 —: r 6 组成的共集-共基电路，同时完成了电平移动和双端-单 
端转换的 功能. T 16 是共基放大管 r 6 的集电极有源负载，这一级的输出阻抗很高，所以不 
仅可以获得很高的增益，而且为采用小电容进行相位补偿创造了条件 • 

复合管 r 7 , r 8 组成的共射电路是 BG 305 的第三个增益级，多极结构的横向 PNP 管 
T 17 作为这一级的集电极有源负载，7\ 7 的接法形成了它自身的电流 负反馈以获得 稳定的 
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图 3-9 BG 305 集成运算放大器电路 

P 值(详见第一章图的说明乂这一级除具有很高的增益以外，还提供了较大的电压 
输出幅度(约为 ±1 3 V ：). 

BG 305 的输出级釆用 NPN - PNP 管 （ T 9 , 7\。）的互补推挽电路，工作在甲乙类，它的 
偏置电流 (400 pA 左右) 由接成二极管形式的和 r 12 提供. 釆用甲乙类工作状态虽然 
比乙类的静态功耗大些，但可以消除乙类推挽电路所固有的交越失真 • 

整个放大器的静态工作点均由偏置电路 CU 2 , TO 所 确定. 在计算各级的静态 
工作点吋，假设15 V ,外接电阻仄= 50 ki 3， 心 -= 100 ki 3， 调零电位器 W 
短接，所有横向 PNP 管的/? = 2 . 

首先由偏置电路列出方程得 

/ = E c + E e -JhcH ^ E c ±h = 300 ftA 

R b + R 2 

由于 r 13 — r 16 四只晶体管的基极具有相同的电位，如果近似认为它们的发射结正向电压 
相等，则 

Iel3Rl ~ U：2 = Iel5^3 ~ 

已知 r x ^ r 2 ^ r 6 , 所以 

^13 = ^15 = hu = 300 "A 

而且 

hie = = 150 M 

由于 NPN 管的 /? 值较大，忽略基极电流的影响，有 

/,6 ^ Icl6 ^ IeU = 150 M 
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I be ~ ~ 75 fiA 



I c ^\ ^ ^ ^e6 = Ic6 Ib6 = 225 jtlA 

由于横向 pnp 管 r 5 和 r 6 在静态下具有相同的发射结正向电压，所以它们的静态工作电 
流也应当相等 

I c3 ^ = Ie 5 = Ic 6 ^ 225 pA 

因此 , 

^15 = Ic 5 + hs + Ibe = 300 fiA 

这个计算结果同前面得到的恒流源管乃5的输出电流 Oel 5 = 300 M ) 是一 致的. 

由于假设多极结构的了 17的等效电流增益仏7 = 2 ,而且 

h \7 = Ls ^ 225 \uA 

所以 

Ls ^ Ici 7 ^ ^nhn = 450 ftA 

由输入级的集电极电位 - 

Ud ~ ^ c 2 ^ E c — R c — 7.5 V 

2 

可以推算出 BG 305 的共模输入电压范围为 +7 V ，-13 V . 

根据各级的静态工作电流3可以进一^步估算各级的电压增益* 

第三级的电压增益 


式中，为: r 8 的集电极等效负载电阻，由于复合管 K 和恒流源管 r i7 的基极源内 
阻都很高，所以它们相当于共射组态的 d 极动态电阻 


^ ce 


r c 


1 


根据制造厂提供的数据，在 Ics ^ Icl 7 = 450 M 的电流水平下， 

r ce n ^ 300 kQ 
r ce$ ^ 170 kQ 

如果输出端的外接负载电阻= 2 ld3, /? 9 =〜= 5 0,则这个负载电阻折合到乃的集 
电极为 

Rf z ^ ^Rfz ~ 100 kQ 

Res ^ Ru // r C en // r C es ^ 52 kQ 

而： r 8 的发射结电阻 

rg8 = 26( mV ) = 58i2 


代入得 


K , 


Ies 

R ：, 


2r 


450 


eS 


考虑到第一级的输出电压跨接在 t — t 6 四只晶体管的结上，而它们的发射极 
电流又相同，所以发射结电阻相等 

26 .0£Y) = 116 Q 


r e s ^ ^ ^€5 = r e6 


Ies 
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因此第二级的增益可表为 


4 r e6 


式中，为共基放大管 T 6 的集电极等效负载电阻.考虑到 r 6 和: r 16 的基极源内阻都不 
高，因此它们的^极动态电晖接近于共基组态的集电结泄漏电阻，V，和第三级的输入电 
阻 r, r3 相比可以忽略不计.艮 j/ 

Ks ^ r s JJ rj/ r cl6 ^ r srl 


设 r 7 , r 8 的电流增益分别为 
由于 


夕 7 = 15，豸 8 = 50，则 

r sr 3 ^ 卢7(〜7 +豸8〜） 


Ttl 


26(mV) 一 26(mV) 


lei 


I eS 


^ S r eS 


所以 


此外，由于馬 = 2, 


ft + 1 


r sr3 ^ ^^7^8 r e8 — S 7 kQ 

(^6 = /? 6 /0 + ^6> ^ 0.67， 代入得 


K 2 ^ — 125 

4/^6 


l^il (dB) 



( b ) 

图 3-10 BG 305 的开环频率特性和外部连线 
( a ) BG 305 的开环频率 特性； （ b ) BG 305 的外部连线 9 
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第一级为双端输出的复合管差动放大器，它的集电极等效负载电阻 

Ra = RJ ^ 

2 

设 A = 50,第二级的输入电阻 

r sr2 ^ = 23.2 kQ 

由于。 =^ = 150 " A ， 7>知发射结电阻 

/.I 

因此第一级的电压增益 , 

Kl & 27 

2 r eX 

BG 305 三个增益级所达到的总增益为 

K = ^^3 ^ 1.5 X 10 1 

:假设复合管（7\， r 2 ) 的电流增益为= 1500,则 BG 3 05 的差模输入电阻 

V sr ^ 4 r ^ 1 . 2 Mi 3 

BG305 的开环频率特性如图 3-10(a) 所示，在零分贝以上它包含四个极点，最低的 
一 个极点频率为1 KHz 左右 • 图 3 - 10( b ) 是 BG 3 05 的外部连线情况，其中 G 为相位补 
偿电容， W 为调零电位器 • 

二、 5 G 24* 

_ ‘ f “ . 、 >■- - ■ 

5 G 24 和 BG 305 同属于高增益、高输入阻抗的第二代集成运算放大器.但它只用两 
个增益级，所以相位补偿方便，而且比 BG 305 具有更宽的共模输入电压范围，输出级又 
设置了过载 保护. 5 G 24 的电路相当于美国1968年制成的 M 741产品，在国外也是当前 
应用最广泛的电路 之一. 


(+E C ) 



* 与 5 G 24 电路类同的还有国产的 BG 308 等电路 产品. 
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5 G 24 的电路如图 til 所示. 整个电路由互补差动输入级、电压增益级、互补推挽输 
出级和电流源偏置电路等四部分组成. 

输入级由 丁广丁 s 八只晶体管组成，这是一种采用有源负载的共集-共基放大电路，它 
的简化电路如图 2-20 所示.已如前述，这种输入级电路的优点主 要是: 

(1) 在输入级同吋完成了电平移动和端-单端转的功能，而且可以把全部差动电 
流增益在7%的集电极以单端 -形式输出； 

(2) 釆用 NPN 管（2\ ，: T 2 ) 和 PNP 管 （ T 3 , 7%)的共集_共基结构，弥补了横向 PNP 

管高频特性差的弱点，改善了整个放大器的频响； 

(3) 由于输入端跨接着7^—7%四只晶体管 
的发射结，所以提高了放大器的差模输入电阴和 
差模输入电压范围； 

(4) 釆用有源负载具有增益高、输出阻抗高 
等特点，所以 5 G 24 仅仅依靠外接一只30 P F 左右 
的电容便可以达到相位补偿的要求. 

和图 2 - 2 0所示的简化电路不同， 5 G 2 4 的输 
入级电路中，在: T 5 的集-基极之间插入了由 r 7 , 
R , 组成的射极跟随器作为隔离，目的是使 T 5 和 
t 6 的集电极电流增量更加接近，以便进一步提高 
输入级的跨导.此外，厂还改善了 7 3 和 T 4 集电 
极负载的均衡性. 

5 G 24 的中间级由复合管 r 16 - r 17 及其集电 
极恒流源负载（横向 PNP 管7\ 3 )组成，它连同输 
入级可以获得十万倍以上的电压增益. 

输出级是由: r 14 和 T ir T i9 组成的 NPN-PNP 



2A/ 


图 3-12 


5 G 24 的输入级 


互补推挽电路.利用甲乙类工作状态消除了乙类推挽电路所固有的交越失真.这一级的 
偏置电流(约100 M ) 由4和尺 7 , A 组成的 “ U be 放大器”来提供，它的工作原理详见第 
二章图 2-31(c) 的 说明. 由于 R 7 = 4.5ki3, R 8 = 7.5ki3, 利用公式 (2-63) 得 


U C€i5 


Ry \ 

Rs ) 


u 


bel5 


1.6 U 


bel5 


此外， R 9 ， Di 和 /^， Z ) 2 还为输出管分别提供了正向和负向的过电流保护. 

5 G 24 的偏置电路由电阻&和晶体管7\—7\ 2 组成，如图 3-130) 所示.可见 


j j k ， E c + Ee 一 U ehX2 — U hen 一 


(1) 

出 . Rs r 5 

R5 


和： r iQ 组成小电流恒流源，根据公式 (2_72) 



R 4I clQ ~ In 


( 2 ) 

q ho 



2 /幻 = I c io — I c9 


(3) 

Ll ^ I el = Qs + Vhs 


(4) 


由于: r 8 和： r 9 匹配，且= u bc9 , 所以 
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厂 10 — T 0- 


2/^3 




氏+1 


2I cl ^ 2! eJ 


( r 3> r 4 ) 


P 9 

p 9 +2 


(T 8 , r 9 ) 
( b ) 


图 3-13 5G24 偏置电路的特点 
O ) 偏置电路； （ b ) 输入级偏置电流的自动平衡. 


可见，输入级的静态电流 




(5) 


根据式 （3) — (5) 可以得出如图 3-13( b ) 所示的方块图，它说明这种偏置电路的结构 
具有负反馈自动平衡的功能.例如当环境温度等因素引起输入级的静态电流2心增加 
吋，后者通过相互匹配的晶体管7 8 和.7 9 ,引起心增加，如果恒流源的电流是稳定的 
话，电流 2 h 3 将减小，从而使2心基本上恢复到原来的数值附近. 

此外，由于晶体管 7 V 和 T 12 相互匹配，这个偏置电路还同吋规定了中间级和输出级 
的静态电流.由于心 3 ==心 2 ,所以 


Ic\7 ^ Icn — a i2^e\2 


/?12 +2 




( 6 ) 


假设艮= £,= 15 V , 所有晶体管的发射结正向电压 \ U be \ ^ 0.6 V ，所有横向 PNP 
晶体管的 卜2, 则根据式 (1) 一 (6) 不难确定各级的静态工作点. 

由式 （1) 得 


I C U ^ Ir 5 — 


15 + 15 — 2 X 0.6 


39 


0.74 mA 


代入式 (6) 得 


^cX7 ^ Jen = 


2 


2+2 


X 0.74 = 0.37 mA 


求解方程( 2 )吋，可以利用图 2-42 的曲线，由于查得^=39, 

• clO 


所以 


[ clO 


Icll 

^9 


19 fiK 


借助图 3-13( b ) 所示的方块图可以将式 (3) — (5) 合倂为 


2I C 


J,lo(/?3 + 1) 


1 + 


處+ 1) 


1 . 2/, 10 = 22.8 "A 


^9^2 
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由此求出其他各级的静态 电流: 


Ie 3 = IeA 
^c3 — I 


Id ~ Ic2 ~ 1 1.4 flA 
aj e ^ = 7.6 "A 

=—^ == 3.8 "A 


/ Ic 9 — IclO — 2/^3 = 11.4 "A 
利用公式 ( 2 - 62 ) 可以求出输入级的跨导 

^1 = 〜 ( Mlo = j 46 " A/V 

AU Sf 4 {T 

如果近似认为第一级的输出电流全部进入第二级: r 16 的基极，则 

A /^7 ^ ^16^17^Iscl — gl^l6^l7^Us r 

如果输出级的外接负载电阻 i ? /2 》0? 9 + r , 14 ) ，则; r 17 的集电极等效负载电阻近似为 

Rcl 7 % r ceYi/! ^ cell// 

由此得 5 G 24 的总电压增益 

V ^ ^ sc _ △’rl7 尺 :17〜〜 o n n ， 


At/, r 


Sl^i6^l7Rcl7 


根据制造厂提供的数据，/?16/?17 = 1-5 X 10% /? 14 = 150,在/扣 
条件下，^, 13 ^ 350 kjQ , r ccl7 ^ 250 W , R fz = 2 kQ D 代入得 


Icn = 0.37 mA 的 


Rrll ^ 


^ 0.1 UQ 


所以 


—+ — + — — 
r cen ^ cell 


146 X 1.5 X 10 4 X 0.1 ^ 2.2 X 10 5 
5 G 24 的输入电阻，在 /?!=/?, = 100 的条件下，可以求出 

，.sr 〜 4/? ir rl === 4 /?i ^ 〜 0.9 MJB 

I el 


5 G 24 的输出电阻 


r sc ^ 


r cc\l// ^ rr!3 


^ 1 kQ 


图 3 - U 是 5 GM 的外部接线情况.电位器灰用作调零，电容 Q 用作相位补偿•选 



| A ： ol ( dB)r 


-20 dB / 十倍频程 


^111 

10 100 lk 10 k 100 k 1 M 10 M 

/(Hz) 


70 • 


图 3-14 5 G 24 的典型接线 


图 3-15 经过= 30 pF 补偿后 5 G 24 的 
开环频率特性 




取 G = 30 pF 吋， 5G24 的开环频率特性具有如图 3-15 所示的单极点 结构. 在开环增 
益近似为100 dB 的情况下 3 它的截止频率（即一3 dB 频率） / G 〜10 Hz ， 而单位增益频率 
(即0 dB 频率）〜1 MHz . 很 显然， 在外部反馈网络为电阻性网络，因而不会产生附加 
相移的情况下，这种单极点频率特性在任何负反馈条件下都将是稳定的. 

BG305 和 5G24 的主要参弊可参阅表 3-1. 对比一下第二代电路和第一代电路的主. 
要参数，不难看出第二代电路#些性能上有了显著的改进，主要表现在： 

(1) 由于普遍采用有源负载，使开环增益提高到10 5 以上，因此可以保证较高精度的 
反相运算.同吋有源负载还改善了电源电压的利用率，既减小了功耗，又扩展了输入共模 
电压范围. 

(2) 由于输入级一般采用 NPN-PNP 管互补结构或复合管结构，因此具有较高的差 
模输入电阻，同时也扩展了差模输入电压范围. 

(3) 由于采用有源负载，显著提高了每一级的有效增益，因此级数可以减少(如 5 G 24 
只用两个增益级），增益级的输出阻抗又比较高，从而使相位补偿措施大为 简化. 

但是从实际应用的角度来考察，第二代集成运算放大器仍然存在不少缺点： 

(1) 第二代电路没有采取有力的措施来改善共模抑制比，因此这个指标基本 上仍旧 
停留在第一代的水平 (CMRR = 90 dB 左右).在第二代电路中 CMRR 和开环增益两个指 
标一低一高，显得很不 相称. 所以第二代电路虽可以保证较高的反相运算精度，但由于 
CMRR 的限制同相运算的精度还是比较低的. 

(2) 对于输入失调电压及其温度漂移这两个重要指标，第二代电路也没有采取比第 
一代电路更有效的措施，相反，在相同的工艺条件下，互补结构和复合管结构的差动输入 
级反而会比常规的共射极差动放大器产生更大的输入失调 电压. 这说明第二代电路对于 
某些应用场合所提出的低漂移要求还有相当的距离. 

(3) 由于输入级的电路结构复杂，因此象 BG 305, 5 GM 等第二代电路的等效输入噪 
声电压比采用共射极差动输入级的第一代电路高出‘一倍以上，这就限制了放大器在弱信 
号电平下的应用. 

针对以上缺点，发展了使用超/?管作为输入差动对管的第三代 电路. 第三代电路在 
着重改善共模抑制比和输入失调电压的同吋，也改善了开环增益、输入失调电流和等效输 
入噪声电压等方面的指标，从而使集成运算放大器在反相和同相运算吋都达到了相当高 
的精度. 


第三节集成运算放大器的第三代电路 

1969年前后研制成功的超晶体管0? == 2 000— 10000) 是模拟集成电路工艺上的一 
项重大突破，采用超 f 晶体管作为差动输入级的集成运算放大器是第三代电路的重要标 
志. 可供选用的国产第三代集成运算放大器有 XFC - 78 (甘肃省秦安县国营永红器材厂 
生产)等. 

以美国1972年生产的 AD 50 SL ⑴通用型集成运算放大器为例，它的直流参数已经全 

面超过了分立元件的斩波器稳零运算放大器： 

开环增益 K = 140 dB 
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共模抑制比 CMRR = 110 dB 

调入失调电压的温度漂移0.3-0.6 ^ V/°G 

a I 

， 输入失调电流的温度漂移 ^ = 3 pA/^C 

a I 

长吋间稳定成： 5— 1。〆^/月 

AD508L 所以能达到这样优良的直流特性，除了采用超 P 晶体管作为差动输入对管 
以外，重要的原因是在电路结构和版图布置上进行了精心的设计•图是它的电路 • 
为了首先大致了解一下它的电路结构，在图 3 — 17 中画出了 AD50SL 的简化原理图 • 
图 3-17 表明， AD508L 具有两个电压增 益级. 在互补推挽输出级与第二增益级之间插 
入了两级射极跟随器作为隔离，以保证前两级获得尽可能筒的增益 • 



输入级是由超管 t - t , 组成的共射极差动放大器，横向 pnp 管 r 7 和 r 8 为其集 
电极有源负载，同吋由 A 和 r 8 完成了双端-单端转换. 

第二增益级是 PNP 复合管: r ls 组成的共射极放大电路，也采用集电极有源 负载. 
在图 3-16 所示的完整电路中还包含了一系列有关偏置、缓冲和输出过载保护的辅助 
电路.值得特别注意的是输入级的电路 结构. 

AD 508 L 的输入级采用串接的共射^一： r 4 ) -共基 ( r 32 , r 33 ) 电路结构来保证超〆 

管姶终工作在 结零偏的状态下.如图 3-18 所示. 

u cei ^ = u beM + u eb35 — u be33 ^ u be 

U ce i^ — + 4 ^ "dl - 4 + ^b€ 

所以 

U cbl —〜Q ⑴ 

此外，当施加较大的差动输入吋，极跨接在两个超 P 管基极之间的晶体管和^12对 
t 32 和 t 33 的基极产生自举作用，来确保条件 （1) 的实现 • 具体来说，在平衡状态下和 
了 12 都不导通，当共射差动对管的基极承受一个左正、右负的差动输入电压吋，的集 
电极电位 U — 2 下降，而 u c 3 ^ 上升，因此 U M _ 2 减小， U ㈣ 增加. 但这吋： r n 微弱导通， 
它的集电极电流通过了 34 集电极的 1* 旦流源负载使 ^ 32 ， 了 33 的基极电位下降，从而使 ^ cb^ 
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图 3-18 为保证超管卜6结零偏的电路结构 


0 0 
0 0 

0 0 
■ • ~~ &E3 

0 0 


娃片 


图 3-19 采用“热源对称布置”概念的版图设计 


的变化幅度减小. 

在 U cbx ^ ^ 0的工作条件下，不仅保证了反向击穿电压极低的超/?晶体管的安全，消 
除了 结反向漏电流对输入失调电流漂移的不利影响，而且消除了基区宽度调制效应 
对输入失调电压及共模抑制比的不利影响，从而使放大器的直流参数达到了相当优良的 
水平 • 

在版图设计中， AD 508 L 釆用了“热源对称布置”的新概念.即把输出级所有功耗变 
化较大的元件以硅片的中心线为基准对称布置.如图 3-19 所示，把正向电压输出管:^ 
及驱动级的恒流管 r 31 安置在硅片的中心线上，把负向电压输出管 r 3 S ， r 39 和驱动级的 
放大管丁 37, 丁 28 分别对称地安置在中心线的两侧.目的是保证硅片上的热源分布均匀而 
不受输出电压极性改变的影响. 

输入级的四只差动对管（乃一7%)也是按对称原则布置的，并把:?\与 n 与 ： n 
分别并联作为差动输入级的两臂.可见，当驱动级及输出级的功耗变化吋，它们对输入级 
两臂的温度影响总是对称的.这种版图设计不仅基本上消除了硅片上的热反馈效应，提 
高了放大器的开环有效增益和失调漂移等指标，而且还可以有效地补偿由于材料及工艺 
方面的不均匀性所造成的差动对管的失配，从而有利于提高差动输入级的平衡性能. 

除此以外， AD 508 L 放大器还采用了所谓低漂移的调零方法.也就是说，将与外接 
调零电位器灰有关的扩散电阻 R ~ Ri 换成硅-铬薄膜电阻，由于硅-铬薄膜电阻的温度 
系数(约为一 0.01%/° C ) 比扩散电阻(温度系数约为+ 0. 2 %)可以降低一个数量级以上，而 
且和外接调零电位器的温度系数(金属膜电位器约为 ±0.005%/° C ) 更加接近.采取这种 
措施可以使调零电路引入的附加失调漂移降低到 0.1 ^ V /° C 以下. 

综上所述，参数补偿式集成运算放大器发展到第三代电路，虽然已经具备了相当优良 
的直流参数，但在使用中仍有两个问题没有彻底 解决： 

(1) 为了使输入失调电压的温度漂移最小，在使用中必须对每一个集成运算放大器 
外接调零电位器，以便在每次开机后将输入失调电压调整到零.由于调零电位器与集成 
电阻之间的温度系数不同，因此在某一温度下调好零点以后，在另一个温度下又将产生新 
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的失调 电压. 何况在使用多个集成运算放大器的整机中，光是每个集成运算放大器都需 
要分別调零这件事本身就是很不方便的. 

(2) 即使在第三代产品中也还存在毫微安级的输入偏置电流和失调电流，因此对于 
象模拟计算机和模-数 （ A - D )、 数-模 （ D - A ) 转换等高精度的运算场合仍然不能完全满足 
技术上的要求. ^ 

这种矛盾推动了斩波器零集成运算放大器的研制，从而在1973年出现了这种集成 
运算放大器的第四代电路. 


第四节第四代 —— 斩波器稳零集成运算放大器 


一、分立元件的斩波稳零放大器 


众所周知，采用斩波器进行调制和解调的调制型直流放大器[如图 3-20( a ) 所示]可 
以达到很小的零点漂移，这是因为它的主体是一个阻容耦合的交流放大器.但是由于受 
到调制频率的限制，这种调制型放大器的高频特性 有限. 对此进行补救的办法是另外开 
辟一条高频通道，即采用如图 3-20( b ) 所示的双通道方案. 



图 3-20 斩波器稳零放大器 
00调制型直流放大器； （ b ) 斩波器稳零放大器. 


在双通道方案中，主放大器4是普通的直接耦合放大器，主要用来放大输入信号中 
的高频分量;输入信号中的低频分量则先通过零漂抿低的辅助放大器為放大以后再送到 
主放大器的同相输入端和高频分量叠加.从漂移的角度来看，主放大器的输入失调电压 
及其漂移折合到整个双通道放大器的输入端时将 减小& 倍，所以这种方案称为斩波器稳 
零放大器. 

设计精良的斩波稳零放大器，输入失调电压可以小于 0.1 mV ， 其温度漂移可以小于 
0.1 ^ V /° C ， 所以通常不再需要调零电位器，这无疑是非常方便的. 

但是对于集成运算放大器来说，上述为分立元件电路所普遍采用的斩波稳零方案有 
两个明显的 弱点： 

(1) 由于辅助放大器的主体是电容耦合的交流放大器，它包含了许多用以进行级间 
耦合、旁路和滤波的电容器，而这些电容器是目前的集成工艺所不可能制作的. 

(2) 由于主放大器為的同相输入端已为辅助放大器為所占用，所以这种传统的斩 
波稳零放大器只具有单端输入能力，这对于通用型的运算放大器来说是一个严重的缺陷. 
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二、动态校零放大器 


釆用“动态校零”的新概念可以有效地克服直接耦合放大器的失调漂移，因而利用它 

去取代传统方案中的调制型放大器，便 



完全适应了集成工艺的要求。 

动态校零放大器的原理可以用圏 
3-21所示的框图来说明.图中，开关 
电容器 Q ， 以及&， C 2 ，為分别构成两 
个采样-保持电路.第一个采样-保持电 
路用来对放大器不进行动态校零/第二 
个采样-保持电路则用来维持输出电压 


的连续性. 

动态校零方案把放大器的工作过程在一个周期中分成两个节拍: 


1节拍一（零点的检测和记存） 


开关 5— 5 3 均停留在3端的位置上，相应的电路状态如图 3-2 2 ( a ) 所示.图中 
和分别为放大器4和為的输入失调电压，则这吋 

{V scl - (U osl - Uc)^ 

W Ci = (U os2 + u sc Ok 2 



图 3-22 动态校零方案的工作过程 
00节拍一； （ b ) 节拍二. 


在上列方程组中，消去 C/m ，得 

u c -= … — u osl + — u os2 

1 1 + KJ< 2 1 + KJ<2 

如果 Ki » 1,因而满足尺而》1，则 

u Ci 〜 u osl + u osl 

Ki 


( 1 ) 


( 2 > 


可见，在零点检测的节拍中 G 上记存的电压近似等于 U osl ， 以便在下一个节拍中对不的 
失调电压进行 校零. 式 (2) 的物理含意也是十分明显的，因为如果把為的失调电压折合 

到為的输入端来计算，则不输入端的总失调电压即为+ ¥，这也就是 G 上记存 

Ki 


的电压 

在这个节拍中，单位增益放大器為的输入端和之间的连接通路被切断，所以 
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( 3 ) 


Use - Uc 2 

而 c 2 上记存的电压 1/ C 2 正是前一节拍中放大器4的输出电压. 

2. 节拍二（校零和放大） 

在第二个节拍里，5-5 3 _停留在 S 端的位置上，相应的电路状态如图 3-22( b ) 所 
示.这时 A 的同相端与输入#号[/„接通，不与為也同吋接通，所以在这个节拍中次 
将完成直流放大功能.由于次的反相输入端还保存着上一节拍的失调电压 u Ci ^ U osl> 
所以这吋 

U f scx = KXU sr + U osl ) — KWe ， KJJ sr (4) 

可见， 只要在一个节拍的时间间隔里，不的输入失调电压还没有明显的变化，上述 
校零方案就能够对次实行有效的校零，使不的输出电压基本上不受放大器失调电压的 
影响. 

由图 3-22( b ) 可知，在这个节拍中电容 C 2 上记存的电压，也即输出电压，都等于 t 4 1: 

Use = U Ct = U： cl = K,U sr (5) 

所以在接踵而来的下一个节拍中， t / Ci 不变，放大器為继续以 H 的幅值向外输 
出，保证了输出电压在两个节拍之间的连续性. 

由此可见，动态校零方案是在时间上将放大器的工作过程分割成两个节拍.第一个 
节拍用来检测和记存放大器次的失调 电压; 第二个节拍用来放大输入信号，同时对4的 
失调电压进行校零. 

采用动态校零放大器来取代调制型放大器的优点是明 显的： 

(1) 动态校零方案可以采用直接耦合放大器来实现低漂移特性，它在原理上只需外 
接少数几只对地的电容器，因此完全适应集成工艺的要求； 

(2) 由于取消了放大器的级间耦合电容，因此在过载状态下具有快速恢复能力，这就 
克服了调制型放大器的另一个严重缺点.同理，采样-保持滤波器的频率特性在二分之^ 
斩波频率以前始终是平直的，因而可以缩短建起时间. 

和调制型直流放大器一样，动态校零放大器的高频响应同样受到斩波器工作频率的 
限制，因此采用类似于图 3-20( b ) 的双通道稳零方案来展宽频带的想法仍然是有效的. 
而这也正是当前第四代电路——斩波器稳零集成运算放大器所普遍采用的结构形式. 

三、 HA 29_ 斩波器稳零集成运算放大顯 

1973 年美国研制成功了单片集成斩波稳零放大器 HA 2900 [2] ， 它在原理、工艺和指标 
上都有了新的突破.在原理上它突破了传统的斩波稳零放大器只具有单端输入功能的局 
限性，实现了差动输入功能.在工艺上，它在一块硅片上同时制作了 MOS 场效应管和普 
通晶体管，并且在 93 X 123 mil 2 的硅片面积上总共容纳了 25 2 个有源兀件，从而跨入了 
模拟电路的大规模集成体制.它的主要电性能指标已经接近理想的直流放大器，例如 [3] : 
25°C 时的输入失调电压 20 

-55—+ 125°C 的失调电压漂移 0.3 ^V/°C 

25°C 吋的输入失调电流 0.05 nA 

— 55—+ 125°C 的失调电流漂移 1.0 pA/°C 
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开环增益 

5 X 10 8 

共模抑制比 

160 dB 

单位增益带宽 

3 MHz 

单位增益上升速率 

2.5 V/fts 


图 3-23 是 HA 2900 的_理 框图. 

图中，為为主放大器，4为辅助放大器.為， A ， G 和 2 d C 2 分別组成两个采 
样-保持电路，前者用来对辅助放大器禹进行动态校零，后者用来保持4输出电压的连 
续性. ^ 


4 7 



从原理框图可以看出， HA 2900 整体上仍釆用双通道斩波器稳零放大器的结构形式， 
不同的是： 

(1) 具有差动输入功能； 

( 2 ) 辅助放大器為采用了适应集成工艺生产的动态校零 方案. 

因此，辅助放大器4用来对输入信号中的直流及低频分量进行放大，為的输出与输 
入信号中的高频分量在主放大器4的输入级会合，再经不放大后 输出. 可见，整个放大 
器的频带主要由主放大器次的频率特性所确定，而不的失调电压折合到整个放大器的 
输入端时将减小&倍，以此来获得低漂移特性. 

整个放大器的工作过程也可以从时间上分成两个节拍来加以说明： 

1 •误差的检测和记存节拍 

在这个节拍中，对应的开关断开，5 2 , 5 3 接通.这时辅助放大器為与输入端 
的差动电压断开，它的两个输入端互相短接后与输入共模电压 R 接通，目的是提高 
整个放大器的共模抑制比. 

为了分析的简便,不妨设内部参考电压％ = 0,电容 Q 和 C 2 均 接地. 放大器為和 
為的共模抑制比分别记作 CMR & 和 CMRR 2 , 而从它们和采样-保持电路相连的第三输 
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⑴ 


( 2 ) 


2. 放大和校零节拍 

这时 &和乂 接通，心和& 断开. 于是不与输入差模电压接通，它的相应输出 
电压记作 t /“， 即 

U r sc2 = K2(U sr + U 0 , 2 ) — K f 2 U c + ^ K 2 U sr (3) 

cmrr 2 

可见，由于动态校零的结果，放大器為输入端的差模误差电压和共模误差电压 
U c / CMRR 2 均被理想地消除，从而保证木的输出纯为有用信号 • 

与此同吋，将通过上面一个采样-保持电路，记存在电容6上，有 

U C2 = — K ^( U ' sc2 — U 0Jf4 ) 

^ - I < 2 K , U sr + K 4 U os4 oy 

i / q 将和输入电压一起进入主放大器因此不的输出电压为 

£/„1 = K 又 U sr + U osl ) - K [ Uc 2 + 

CMRR ! 

^ ( K [ K 2 K , + KdU sr + KJJ osl — K [ K , U os , + 

CMRRi 

^ K [ I < 2 K , U sr + K x U osl - K [ K , U os , + (5) 

CMRR ! 

上式中。第一项是有用的输出信号，第二、三两项是差模输出误差分量，第四项是共模 

输 出误差 分量. 

因此与有用信号相比，折合到整个放大器输入端的差模误差电压(即为斩波稳零放大 
器的输入失调电压）为 

U os ^ MlLL^L — ( 6 ) 

k [ k 2 k , k 2 

上式表明，只要辅助放大器的开环增益&足够大，就可以保证整个放大器具有极低的输 
入失调漂移.即 25 0 C 时 U os ^ 20 fiV , 全温度范围 dUjdT ^ 0.3 f iV /° C . 

根据式 (5) 可知，折合到整个放大器输入端的等效共模误差电压 W 为 
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U c Kx 


因此整个放大器的共模抑制比 

CMRR 


Z^/qCMRRi 

誇考賴 Rl 


⑺ 

( 8 ) 


上式表明，由于放大器^ 2 , 所提供的附加差模增益，使整个放大器的共模抑制比也得 
到了显著的 改善. 这就意 味讀即 使主放大器次只具有一般水平的共模抑制比 （ CMRRO , 
HA 2900 的共模抑制比也可以达到 leOdB ， 从而同时具备了高精度的同相运算能力•这 
是采用双通道方案的另一个显著特点，也是参数补偿式集成运算放大器的传统电 路拼无 
法比拟的争 

HAMOO 采用的多谐振赛器和开关驱动电路如图 3 _ 2 4 所示. 它利用一个触发 
銮控制两个恒流源的通、断，在电容 G 上产生一个三角波，频率为1 kHz 左右.利用这个 
三角波通过四个门限电压各不相同的电压比较器得到了开关的驱动信号.为了 
避免开关通、断时产生的瞬态尖峰电压对有关信号逋道造成不利影响，如图所示在先后动 
作的两个开关之间都留出了一段吋间，以便在前一个开关动作所伴随的过渡过:稈基本结 
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图 3-24 多谐振荡器和开关驱动电路 





图 3-25 开关的结构 

(a) MOS 管开关 Si ， 5 2 ; ( b ) 采样•■保持电路和晶体管开关心 （ 或 &)• 

束后再进行下一个开关动作. 

1 HA2900 的开 关&和 &分别由两个 W 沟道 MOS 型场效应管组成，如图 2 5(a) 所 

:示 . 由于 MOS 管幵关具有极低的残余电压和阻断电流 ，使它 们能够很好地胜任低电平输 
入回路的开关任务 • S 3 和 S 4 所处的回路相对电平较高，且要求提供一定的电流驱动能力， 
所以采用了互补形式的晶体管开关•图 3 - 2 5(b) 是 HA2900 所采用的采样-保持电路和 
相应的开关仏或心). 

为了尽可能降低整个放大器的输入电流，放大器 A 和木的输入级均采用 N 沟道 
MOS 场效应管作为差动对管，如图 3-26 所示. 一般来说，由于 MOS 对管的失调电压及 



:其漂移都比晶体管大得多，所以很少用作直流放大器的输入级 • 但是在动态校零的双通 
道方案中，可以有效地消除放大器的失调 漂移， 所以 MOS 型场效应管所具有的高输入阻 
抗的特点在这里得到了充分的 发挥. 同理，为了保证 开关& (或乂）断开时电容器 C ^或 
C 2 ) 上记存的电压不至于在一个节拍中跌落，对放大器的第三个输入端也要求具有很高的 
:阻抗，所以这个输入端也采用了 mos 管 （ra 
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采用 MOS 管输入级使 HA 2900 在25。<3吋 L % 0.05 nA ， 在全温度范围内 dlJdT 
^ 1 P A /° C . 这么低的失调电流温度漂移在参数补偿式的集成运算放大器中也是罕 见的. 

在 HA 2900 出现的同吋，据称美国还研制成功了结构基本相同的斩波稳零集成运算 
放大器 SN 62088' 它的输入失调电压漂移约为 0.6^ V /° C ， 略低于 HAMOO , 但上升速 
率却增大到25 V /#，因此兼亨高速型放大器的 特性. 088型的电路设计较好地兼顾了直 
流和交流两方面的指标，这 -/ k 值得注意•但088型实际上是双硅片设计，它在工艺上值 
得提到的是在同一块硅片上；首次实现了高压结型场效应管和普通晶体管的 兼容. 

第五节其他类型的集成运算放大器 

以上介绍的主要是通用型集成运算放大器，当然像采用超晶体管的第三代电路 - 
( AD 508 L ) 和采用斩波稳零方案的第四代电路 （ HAMOO ) 已经达到了相当好的低漂移特 
性，所以把它们归属手低漂移型集成运算放大器也未尝 不可. 这一节用来介绍几种其 
类型的集成运算放大器，以便扩展视野. 

一、采用基片温度调节措施的低漂移型集成运算放大_ M 727^ 

727放大器的电路结构大致相当于第二代电路的 水平， 但由于对基片实行 自动恒 
温，在全温度范围（一 60—+ 1 2 0 T ) 内可以保证基片的温度变化在一 1— + 2 .5尤以下，从 
而可以使放大器的温度漂移降低一两个数量级.它的主要参数 如下： 


输入失调电压 

2 mV 

输入失调电流 

2 nA 

失调电压漂移 

0.6 ^ V/ Q C 

失调电流漂移 

10 pA/°C 

开¥增益 

40 dB 

共輸 制比 

90 dB 

差模输入阻抗 

300 kQ 


图 3-27 是727的电路原理图.它的主体为两级差动放大器，输入端和输出端分 
别用两级射极跟随器作为隔离.它的开环电压增益只有40 dB ， 所以通常只能把它作为一 
个运算放大器的前置级来使用. 

图 3-27 的右半部分是一个温度调节器，用以维持基片的恒温.基片的温度变化通过 
: r 17 和: T 18 的两个结来感受，由于了 17 的基极电位由稳压管 IV 维持恒定，所以当基片 
的温度上升时，每个结的正向电压大约下降 2 mY /° c ， 从而引起/, 17 增加， c /, 17 下降， 
后者又通过射极跟随器 7 21 和 7 y 使 r 22 的射极输出电流下降，于是加热电阻 & 2 上耗散 
的加热功率也相应减小，以保持基片的温度恒定. 7^则用来对输出级的功率管7’ 22 实行 
过电流保护. 

这种基片自动恒温的 t 方案缺点很多，主要是消耗功率大、起动(升温)时间长、加热电 
路占用的基片面积大等等，因此并未被广泛釆用. 

二、采用结型场效应管的高输入阻抗型集成运算放大器 pA 740 C 

在积分放大器、对数放大器和采样-保持放大器等特殊应用 场合， 对运算放大器的输 
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入阻抗提出了很高的要求. 

如前所述，提高输入阻抗的主要办法是减小输\入级晶体管的基极偏置电流，所以采甩 
超晶体管作为输入级的第三代集成运算放大器，在实现低漂移特性的同吋，也获得了 
较高的输入 电阻. 例如第三代电路 MC 155 6 和 AD 508 L 等放大器的输入电阻都达到了 
5 M £ 左右，比第二代电路有了_较大的提高. 

提局输入阻抗的另一条途径是釆用场效应管输入级.这种集成运算放大器可以举 
"AMOC 为例，它的输入电阻达到10 6 Mi 3, 比采 用超# 晶体管作为输入级的第三代电路又 
提高了两个数量级以上. 

M 740 C 的电路相当 简单. 如图 3-28 所示，它的输入级是由 N 型沟道结型场效应管 
(乃，： r 2 ) 组成的差动式源极跟随器，晶体管 ： r 3 ，: r 4 为其源极有源负载，这一级还通过射 
极跟随器^ 5 完成了双端-单端 转换. 横向 pnp 管: r 15 为输入级的漏极恒流源，它的电流 
大小由偏置电路: r 6 , /? 2 所确定. 

^ A 7 4 0 C 的电压增益级是复合管 t 8 -t 9 所组成的共射放大电路， r u 为其集电极恒流: 
源负载. 



输出级是由乃 3 和乃 4 组成的甲乙类互补推挽电路，它的偏置方式和 5 G 24 相同，由 
A 。和心组成的所谓放大器来提供. 

r I 2 , 心和 r 7 , 及 9 分别构成放大器正向和负向输出的过电流保护 • 和見。作为放 

大器内部的相位补偿网络，以抑制高频振荡. 

^ A 740 C 所达到的技术指标是： 


输入失调电压 

10 mV 

输入失调电流 

0.04 nA 

输入偏置电流 

0.1 nA 

差模输入电阻 

10 6 MQ 
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开环电压增益 厂 120 dB 

共模抑制比 80 dB 

琴内采用场效应管输入级的高输入阻抗型集成运算放大器有 5G28 (上海元件五厂 
生产）等 型号. 应当指出，场效应管输入级虽然可以达到很低的输入失调电流，但失调电 
压却比晶体管输入级大约高■»；、两个数 M 级，因此就电路总的漂移指标而言，它们通常还 
是竞争不过采用超管的第^代电路. 


三、低功耗型集成运算放大器 XFC 75-0 


在宇宙航行和有防爆要求等特殊场合下，需要采用低功耗的集成运算放大器.目前 
低功耗型集成运算放大器的功耗水平约在 0.1 — 10 mW 范围内. 

这里介绍的 XFC 75-0 是国产的低功耗型集成运算放 大器' 它的功耗小于 6 mW ， 
只及通用型集成运算放大器的几十分之一 • 它的主要参 数为： ? 


输入失调电压 
输入失调电流 
失调电压漂移 
开环电压增益 
共模抑制比 
静态功耗 


<2 mV 
^0.05 juA 
IQjuV/X ： 
10 5 
80 dB 
<6mW 


图 3 _ 29 是 XFC75 的电路原 理图. 它的电路在许多方面都与通用型集成运算放大器 
相 类似. 例如它的差动输入级采用共射-共基接法，与 5G24 (见图 3-11) 基本相同，它的 
偏置电阻 (IMjB) 采取外接的办法与 BG305 (见图 9 )相同，等等 •: 因此在这 里就无 
需一一说明了. 


XFC75 电路获得低功耗的主要原 因是： 

(1) 各级放大器均采用有源负载，因而可以在保证一定增益的前提下，降低晶体管的 
工作电流，减小 功耗； 

( 2 ) 从偏置电路来看采取了两个有效 措施: 一是通过外接 lMi 2 的偏置电阻，使偏 

置回路的电流降低到 3 0 左右，二是采用小电流的电流源 结构； 

(3) 通常输出级的静态功耗是最大的，现在通过： r 17 和: r 18 的两个正向 pn 结电压为 
输出级推挽管 r 19 和 r 2Q 提供了 2 o ^ a 左右的偏置电流，既有效地克服了奔越失真，又仅 
仅消耗约 0.6 mW 功率； 

(4) 在放大器饱和时，由： r 24 和: r 25 组成的限流电路，可以将 r 4 集电极原先通过： r s 
输送到基极的一部分电流直接通过 r 24 和 t 25 流向负电源，避免因过饱和而造成 
功耗的剧增. 

下面着重分析一下互补推挽输出电路的偏置特点.如图 3-29 所示，由于负向输出管 
是由 r 21 ， 7^和7^三只晶体管组成的复合管，所以可以认为 J , 21 « I cl7 . 可见在过电 
流保护管 r 22 和 t 23 均不导通的情况下，恒流源 r i6 的输出电流 

^cl6 — Jel7 + “21 ^ ^€17 


国产的低功耗型集成运放还有 FC 54 等产品. 
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(调零）' 

图 3-29 XFC75 集成运算放大器 

如果忽略电阻 仏和& 上微弱的压降，那么应有 

U ms + U beX1 ^ U beX9 + U eb2 \ 

因此可以近似认为 


Icl9 〜 Iel7 〜 Ici6 

假设电源电琪= I 5 V ，外接偏置电阻心=1 Mi 3， 晶体管的 U be ^ 0.6 V y 
可 以算出 


I c9 ^ 29.4 "A 
^ c\9 ^ ^cis ^22 fzA 


整个电路的静态电摔总共为 1 57 , uA 左右，所以静态功耗是很低的，即有 


P c = 30 V X 157 M = 4.7 mW 

除此以外，国产的低功耗型集成运算放大器还有 FC 54 ( P , < 6 mW >， BG 303 ( P ,< 16 
mW ) 等，这里就不一一介绍了. 


四、集成电压跟随器 LM 110⑺ 

众所周知，如果将通用型集成运算放大器接成如图 3-30 所示的电压跟随器，它的电 
压增益等于1，输入电阻近似为私 r /， 由此获得极高的输入电阻和同相跟隨精度. 

但是将通用型集成运算放大器接成电压跟随器吋通常受到两方面的限制：一是电压 
跟随器属于深度负反馈，因此需外接较大的电容进行相位补偿，这就使放大器输出电压的 
上升速率下降为 0.1-1 V /^ s 左者; 二是当电压踉随器作为高阻抗信号源的缓冲级吋，如 


在这种情况下，放大器的共模输入电阻已不能忽略，详见第五章第三节. 
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果信号源的内阻大于 10 ki 3, 就会产生较大的失调漂移. 

为此有必要为电压跟随器专门设计一种集成电路.在国外这种集成电压跟随器已经 
发展成为一种独立的产品 系列. 以集成电压跟随器 LM 11 G 为例，它的主要指 标是： 


输人失调电压 

1.5 mV 

输入偏置电流# 

1 nA 

输入电阻 / 

10 6 Mi 3 

输入电容 

1.5 pF 

大信号闭环电压增益 

0.9999 

输出电阻 

0.75 Q 



由于电压跟随器釆用反馈系数为一的深度 负反域 ，所以它_幵环增益不需要太高，再 
加上它的电平配 i 简单，因此往往可以采用稳定性好的单增益来实现」 



图 3-32 LM 110 电压跟随器的部分电路 
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图 3-31 是电压跟随器的一种基本 电路. 它只具有一个羑动电压增益级，输出级是普 
通的甲类射极跟随器.由于； r 2 的集电极和： r 3 的发射极均采用恒流源负载，所以一级的 
幵环电压增益也达到了 3000倍左右 _：,;：.' 

这个电路的特点是把乃的集电极直接连到输出端，由于电压跟随器具有的 
特点，所以这种连接方式对乃的集电极产生了“自举”作用，即保证: Ti 工作在〜0的 
状 态下. 这种工作状态不典进一步提高了电压跟随器的输入阻抗，而且有效地消除了 A 

结之间的反向电流， k 而极大地改善了跟随器的温度漂移 指标. 相位补偿元件 
C B , 用以提高电压跟随器对电容性负载的稳定性，并且加强了电路对正、负电源的瞬态抑 
制能力 • 

集成电压跟随器 LM 110 的部分电路如图 3-32 所示. 它在上述基本电路的基础上做 
了以下几个 修改： 

(1) 为了获得更高的上升速率，要求输入级晶体管具有较高的静态工作电流，但是要 
保持高输入电阻> 又要求输入管的基极偏置电流尽可 能低. 解决这个矛盾的办法就是在 
输入级采用超3晶体管和普通 NPN 管的复合结构 • r 5 的发射结和电阻及2共同组成 
复合管的泄漏电阻，它的原理已在 FC 3 的电路中解释 过了. 有了泄漏电阻以后， T ^ T 2 
的发射极电流将大于 t 3 , r 4 的基极电流，从而降低了因 H 的_极电流不等而在输 
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图 3-33 集成电压跟随器 LM 110 




人端引起的附加失调电压 V : 

(2) 在复合管: r 2 i 的集电极上串接了一只晶体管： r 8 ，目的是保证7 2 和乃一样都能 

工作在结零偏 0) 的状态下，这对于保护反向电压很低的超#晶体管来说无 
疑是必 要的. ' 

(3) 输出级改用: r 6 , r 7 纟早成的复合管跟随器，，以孽进 f 步减小输出负载对电压增益 

级的影响. / 

图 3-33 是 LM110 的完整 电路. 

它的偏置电路由 n 沟道结型场效应管： r 14 和晶体管 r 12 ，: r 13 组成，这里场效应管相 
当于一个恒流源，利用场效应管代替通常的偏置电阻，降低了偏置电路的 功耗. 由于 
2 R 10 , 所以恒流源: r 9 的输出电流是： r 1 Q 的一半 . t 1 q 的输出电流用来偏置差动输入级，而 
丁 9 的输出电流则作为另一个恒流源 r 15 r 17 的偏置电罐, ： 后者是输入级的集电极有源 
负载. 

此外，二极管认和接成二极管形式的: r 19 在一起形成了输入端与输出端之间的箝位 
保掛，以保证超 A 晶体管在大信号工作状态下的 安全， 并且缩短了过载恢复吋间 •: 凡和 
了 18 则为输出级的晶体管提供了过电流 保护. 

在输出级恒流源 tv 的发射极处有一个引出端，如果需要增加负向输出的摆幅，可以 
在的两端并联一只 100—300 的电阻，以便增加输出级的偏置电流. 

LM110 的小信号频宽可以达到 20 MHz 左右. 这是因为电路中的横向 PNP 管仅仅 
用来提供静态偏置电流，而在信号的放大通道中全部采用频率特比较好的 NPN 晶体 
管. 


五、集成电压比较器 BG 307 


电压比较器是连接模拟电路与数字电路的一种中间 电路. 它的输入电压通常为模拟 
量，输出电压则为数字量.为了使它的输出电压能够和 TTL 或 JDTL 等数字集成电路相 
配合，所以规定它的输出高电平 3.3 V ，输出低电平 — 0. 4 V. 

图 3-34(a) 是电压比较器的一种典型应用，它的两个输入端分别接到被检电压 G 和 
另一个固定的参考电压(又称门限电压）上. 

当 U sr = e x — E m > 0 吋，输出为高电平，即 U sc = E g > 3.3 V; 

当 U sr = e x — E m < 0 时，输出为低电平，即 U sc = E d ^ — 0.4 V. 

图 3-34(b) 是电压比较器的输出_输入特性. 

从电路的结构来看，电压比较器和运算放大器类似，都有两个差动输入端和一个对地 
的输出端，它们对于输人失调及其漂移、共模输入电压范围、共模抑制比等参数的要求也 
差不多.因此，在早期电压比较器的功能通常也是由运算放大器来完 成的. 

但是为了更好地与数字集成电路配合，电压比较器也有一些不同于通用型运算放大 


器的特殊要求，主 要是： 

(1) 输出电压一般来说是单方向的，例如高电平为 3.3 V ， 低电平为 一 (M V ， 不象运 
算放太器通常要求具有正、负两个方向的输出能力. 


(2) 对应零输入电压吋，输出电压为 +1.4V ( 


E P + E 



. 与此相应，电压比较器 


2 
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图 3_34 电压比较器的输出-输 A 特性 
( a ) 电压比较器； （ b ) 输出-输入 特性. 

的输入失调电压、失调电流、以及输入偏置电流都应定义为 Usc ^ +丄 4 V 吋的数值 • 

(3) 为了提供较大的上升速率，电压比较器输入级的工作电流比一般运算放大器大， 
因此和运算放大器相比，它的输入偏置电流、失调电流更大，输入电阻 更低. 

(4) 电压比较器通常都工作开环或正反馈状态，因此不存在相位补偿问题 • 

由于存在这些特点，所以同集成电压跟随器—样，目前集成电压比较器也已经发展成 

为 f 种独立的产品系列 • 

国产集成电压比较器 BG 307 的主要参数如 下： 


输入失调电压 

2 mV 

输入失调电流 

1 ftA 

输入偏置电流 

8 ( xh . 

输入失调电压漂移 

5 ^ tV/°C 

输入失调电流漂移 

30 nA/°G 

开环电压增益 

1400 

共模抑制比 

90 dB 

输入电阻 

7 LQ 

输出高电平 

3.3 V 

输出低电平 

-0.5 V 


图 3- 35是 BG 3 <37 的电路，它和国外产品 M 7 1° 相当. 它有两个共射极差动增益 
级，输出级则采用甲类射极跟 随器. 

图中，: Tu r 2 为差动输入级 • A，A 为第二级，这一级还通过射极跟随器 K 完成 
了双端-单端 转换. 输出级由 A 组成共集电路， r lQ 为其发射极恒流源，这一级还通过稳 

压管 ZV 2 完成了电平移动功能 • 、 ^ 1 

此外，稳压管0奶用来提高输入级（乃， A ) 的集电极电位，以保证输入端的正向共 

模电压接近7 V . 稳压管 ZV 3 用作“选通端”，当选通端接低电平（一0. 4 V )吋，由于 Dm 导 
通，比较器的输出端被箝位到低电平，这吋比较器的输出状态将不反映输入信号*电路中 
接成二极管形式的 h 用作输出高电平时的箝位，保证逻辑电平不受负载的影响，并且提 
高了比较器的响应 速度. 
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BG 307 电路的静态工作点计夢比较简单，所以仅将计算结果一并标注在图分 35 中， 
以供 参考. 计算中假设-输入吋，输出电压为 +1.4 V ， 这时 _ r 8 以外，所有晶体管均处 
于放大状态，它们的极正向电压设为 u be ^ 0.7 V ,并且忽略基极电流的影响 • 


下面分别讨论 BG307 的 H 种工作 状态: 

1 •输 出为低电平 ~ E d — — 0.4 V) 

当输入电压使 1 端的电位高于 2 端，并 
使 r 4 饱和，即 u ces , ^ 0.3 V. 这时 r 8 截止， 
输出级的等效电路如图 3-36 示.因此， 
U b9 = E W1 + U ces ^ ^ 6.5 V 
U sc — U b9 — U be9 —* E w2 ^ — 0.4 V 

必须注意，当输出为低电平吋，从输出端 
往外流出去的电流可以很大(以不使 :？ 脱离 
饱和为限），而从输出端往里灌的电流却不得 
大于发射极恒流源的电流（/&=2.6 mA ). 因 
为一旦灌入的负载电流大于或等于 2.6 mA, 
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输出管 5 将截止，输出低电平失去箝位作用，从而造成输出逻辑电平的紊乱，这是使用过 
程中必须加以避免的. 

2 •输出为高电平 (U sc = E g = +3.3 V) 

当输入电压使1端的电位低于2端，并使 r 4 截止. 这时 r s 的^^结正偏导通，相应 
的等效电路如图 3-37 所示 . / 

应当指出，由于7 7 对 r 3 所构成的负反馈作用，当截止吋 r 3 不能饱和.因为 r 3 - 
旦饱和， A 必然截止，而如果 t 7 截止的话， r - r 4 将全部截止，这一点与:^饱和的假 
设显然是矛盾的. 

由于: r 7 导通，: r 3 的集电极电位 

U c3 ^ E WI + U be3 + lR t Ri + U be7 

由于这吋 A 已经截止， I Ri = 7,3,如果忽略这个基极电流在电阻私上的压降，则 

U c3 ^ 7.6 V 

进一步忽略: r 9 的基极电流，根据节点电流定律有 

Ir 4 + Ir 3 = Ir; 

即 

E c - U b9 + E c - (U b9 - U be d = (U, 9 - U be d - Ucs 
R, R 3 i ?； 

由此求出 

U b9 ^ 10.2 V 

故这时的输出电压为 

U sc — Ut9 一 U be9 一 E W2 ^ 3.3 V 
以上的计算过程也进一步说明 r 8 对输出高电平所起的箝位作用. 



同输出低电平时的情况一样，为了保证输出高电平的稳定，从比较器输出端灌入的负 
载电流也不得大于或等于 2.6 mA. 

如图 3-38 所示，在某些应用场合需要将两个比较器的输出端并联在一起运行.假设 
输出端互相独立时，4的输出为低电平，它的 L 饱和，如图 3-36 所示，它的仏 9 〜 6.5V. 
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如果烏的输出为高电平，当这两个氣I出端连接在一起吋，它迫使為的输出电压等于 3.3 
V，于是4输出端的 ZV 2 和 T 9 均截止.在这种情况下，并联输出端获得高电平. 

可见，在比较器的输出端并联运行吋，只要其中任意一个比较器的输出为高电平，就 
可以保证并联输出端为高 电平. 所 la 从正逻辑(即高电平代表“1”，低电平代表 “0”) 的观 
点来看，输出端并联的运行状态相当于一个“或门”. 

■ ■' : : ^ v 1 ; ; : : . I 

3. { 放大状态， j 

如图 3-34(b) 所示，当输出电压处于高、低电平志间吋，比较器将工作在放大状 .. 
在计算输入级的电压增益吋，不妨把: r 3 和: r 7 的作用归化到输入级来看，因此_入级 
在单端输出的条件下可以近似获得相当于双端输出的增益，根据式 (2-11) 有 

K x ^ 20 I 0 R ; 

式中^是 r 2 集电极的等效负载电阻，有 

〜 Rl// r be\ 

已知 h = 2 I ci = 2.08 mA，i ■“々 0.95 mA ， 设仏 = 50，贝 [] 

r h c\ = r b + (^ 4 + 1)—- ^ 1.7LQ 

Ic4 m . 

R \ = R ， rbe 、 -- ^ 0.44 kQ 
R2 + 

〜20 X 2.08 X 0.44 ^ 18 : 

第二级相当于单管共射极放大电路，它的电压增益可近似表为丨。 

K 2 ^ — 

式中/?;为：/\的集电极等效负载电阻，设输出端负载电阻 R fz = 1 kQ , 心= 50, 则 


表 3-1 部分国产集成运放的电性能指标(典型值) 


型号 

参数项目 

5G23 

FC3 

BG305 

5G24 

XFC75- 0 

F052 

BG303 

BG312 

输入失调电压 

mV 

2 

mm 

3 

2 

<2 

2 

丨 3’. 丨 

1 

输入失调电流 


0.1 


0.03 

0.05 

<0.05 

0.2 

0,15 

0.05 

输入偏置电流 


1 

0.7 

0.1 

0.2 



0.45! 

0.35 

差模输入电阻 


100 

250 

2X10 3 


>10 3 

500 


'■ % 

开#电压增益 

dB 

96 

95 

112 

106 

106 

120 

100 ! 

140 

最大输出电压 

V 

士 10 

土 13 

土 13 



±11,5 

土 14 

土 13 

静态功耗电流 

rn A 



2 






最大共模输入电压 

V 


±10 

+ 7,^13 



+ 7,-13 

土 14 

士 13 

最大差模输入电压 

V 



土 18 




土 14 


共模抑制比 

dB 

76 

80 

90 

86 

90 

90 

90 

aoo 

失调电压温漂 

iuV/°C 


5 

10 

(最大值） 


5—15 

5 

10 

丨 2 

失调电流温漂 

nA/°C 



0.1 —0,3 
(最大值） 



5 

0.5 

0.2 

静态功耗 

mW 

150 

150 

60 

50 

<6 

200 

16 

30 

开环带宽 

kHz 

3 




70 

1 
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已知 


R：^ —^ 3.6 kQ 
^Ru + ^4 



因此， BG 307 的总开环增益为 

K = K x K 2 ^ 2400 

国产的集成电压比较器，除了 BG 307 以外，还有复旦大学生产的 4 E 323 等型号 • 


习题（读图练习） 

题 3-1 国产通用型集成运算放大器 FC 52* 的电路如图 3-39 所示，其主要指标如表 3 -1 
所列. 

(1) 试分析电路的工作原理; 

(2) 设调零引出端 9 , 10, 11短接，艮二15 V ，试计算各级的静态偏置 电流. 
题 3-2 国产通用型集成运算放大器 BG 303 的电路如图 3-40 所示，其主要指标如表 3 _1 

. 所列. 

(1) 试分析电路的工作原理； 

(2) 设艮=艮=15 V ，外接的偏置 电阻心 横向 PNP 晶体管 A = /? 4 = 

2.2,仏= 3,试计算各级的静态偏置电流 • 、 _ 一 

题 3-3 国产低漂移型集成运算放大器 BG 312 的电路如图 3-41 所示，其主要指标如表 
3-1 所列. 试分析电路的工作 原理. 

题 3-4 图 3-42 是美国生产的通用型集成运算放大器 LM 101 A **， 试简述电路的工作原 


表 3-3 ftA 776 的主要指标（典型值 ， A =迈 -= IS V ,室温 25 ° C ) 


偏置条件 

参数名称'^ 〜 

/ 0 = 1 .5/ lxA 

I 0 ― 15 pA 

输入失调电压 

mV 

2.0 

2.0 

输入失调电流 

nA 

0.7 

2.0 

输入偏置电流 

nA 

2.0 

15 

输入电阻 

MG 

50 

5.0 

输出电阻 

ki 3 

5.0 

1.0 

静态功耗 

mW 

<0.75 

<5.4 

大信号电压增益 


4 Xl 0 5 (^>75 k ^) 

4 Xl 0 5 (^/^5 kjQ ) 

输出摆幅 

V 

+ 14(%>75 kp ) 

土 13 CR />5 kiO 

共模抑制比 

dB 

90 

90 

电源电压灵敏度 

/ xV/V 

25 

25 

上升速率 

V/^s 

0.1 

0.8 

输入电压范围 

v j 

>土10 

>土10 


* 国产 8 FC3 电路的指标均与 FC52 相同，但管脚编号不同 • 

LM101A 和 /XA741C 同属于国外比流行的第二代产品，它们的主要指标大体相同，详见表 3 - 2 . 
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理及其主要特点. 

题 3-5 图 3 - 43 是美国生产的低功耗型集成运算放大器 ^ A 776. 这种电路的一/ 1" 重要 
特点是：它的各级静态偏置电流及其部分指标均可由外部设置的偏置电流 J 。 加 
以控制 • 表 3 - 3 是 M 776在两种偏置电流下的参 数值. 试简述电路的工作原 
理及其主要特点. . 

题 3- 6 LM 10 S 是美国生产&第三代通用型集成运算放大器，图 3 -44是它的电路原理 
图，图中晶体管 T - T 4 为超，管，表 3-4 列出了它的主要指标. 

(1) 简述该电路的工作原理及其主要特点； 

(2) 计算各级的静态偏置电流 • 


表 3 _ 4 LM 10 S 的主要指标（典型值， E c ^ E e ^ 15 V ,室溫 25 Q C ) 


参数名称 

单位 

典型值 

输入失调电压 

mV 

0.7 

输入失调电流 

nA 

0.05 

输入偏置电流 

nA 

0.8 

输入失调电压温漂 

juV/°C 

3.0 

输入失调电流温漂 

pA/°C 

0.5 

输入电阻 


70 

大信号电压增益 


3Xl0 5 (^>10ki3, U sc = 土 10V) 

输出电压摆幅 

V 

±14 

共模抑制比 

dB 

100 

电源电压灵敏度 

dB 

96 
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第吗章几个应用中的问题 

* 

当采用集成运算放大器来组成各种应用电路吋，为了做到正确使用不同类型的集成 
运算放大器并充分发挥它们的性能特点，工程技术人员通常还需要进一步了解运算放大 
器的参数测试、相位补偿和性能扩展等有关 问题. 

第一节参数测试 

在以集成运算放大器为主要器件的各种测量和控制装置中，为了缩短调试周期和确 
保装置的可靠性，通常都必须在组装前对集成运算放大器的某些主要参数进行测量和筛 
选.然而由于各种应用场合对运算放大器提出的要求不尽相同，因此参数测试的项目和 
精度也应当有不同的侧重. 

一、 集成运算 放大器 的粗测 

1•万用表检查 

利用万用表的电阻挡可以大致判断集成运算放大器内部的元件有无损坏，并且帮助 
我们检查电路的各个管脚(即引出端)序号是否错认.这些粗略检查对于初学者来说尤显 
重要 • 

以 BG 305 型集成运算放大器#为例，通过量测1端和12端、2端和3端、 3 端和11端 
的正反向电阻值，可以分别判断晶体管7\， T 2 和 T 4 的^^结是否 完好； 通过量测4端和 
5端、6端和5端、10端和9端的正反向电 阻值， 可以分别判断晶体管— 丁 16 , 丁7 一* T s 
和 T 9 的结是否完好 等等.此外，还可以分别检查正、负电源引出线 (11 端和5端)对 
输出端 (9 端)和接地端 (7 端)有无短路现象. 

对于其他型号的集成运算放大器，也可以根据特定的电路图相应确定检查的办法. 

2. 示也器检查 

利用普通的直流示波器可以方便地观察到集成运算放大器的开环转移特性曲线•量 
测电路如图 4-1 所示. 

图中被测电路以 BG 305 为例.单结晶体管:7\与晶体管 A 组成一个简易的锯齿波信 
号发生器，这个锯齿波电压一方面送到被测集成运算放大器的同相输入端作为输入信号， 
另一方面接到示波器的 X 轴输入端作为横轴扫描信号（这时示波器本身的横轴扫描电压 
应断开).被测放大器的输出电压直接接到示波器的 Y 轴输入端，这时在示波器的荧光屏 


* BG305 的电路详见本书第三章第二节图 3- 9. 
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上观察到的就是放大器的开环转移特性曲线，如图 —2 所示. 



利用示波器所观察到的开环转移特性，可以对被测的集成运算放大器进行以下几方 
面的检查： . ; 

(1) 能否调零； 

(2) 正、负方向的输出幅度； 

(3) 正、负方向的线性度； • 

(4) 开环放大倍数的粗测. 

对于某些具有扫描电压输出端钮的示波器（如 SBT -5, SBM -10, SBE -7 等等）来说， 
示波器内部的扫描电压经过电阻分压器衰减以后可直接作为被测放大器的输入信号，这 
时测试电路可以简化成图 4-3 所示. 
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主要参数的测试方法 


1•输入失调电压 t/w 

在常温 (25° C ) 下当输入信号为零吋，放大器的输出电压折合到输入端的数值，称为输 
入失调电压/ 

失调电压的大小主要反映了差动输入级元件的失配(主要是^ 7 ^和尺) 程度. 当集成 
运算放大器的输入端外接电阻（包括信号源内阻）比较低的吋候，失调电压及其漂移往注 
是引起运算误差的主要原因 之一. 


Rf 100 k 



图4_4是输入失调电压、失调电流及输入偏置电流的测试 电路. 被测放大器的输入 
失调电压 （ t /。,） 和两个输入端的基极偏置电流 （ h - 和八+)分別用恒压源和恒流源仿真 • 
图中的实线三角形表示一个失调电压和基极偏置电流均为零的理想放大器，而虚线三角 
形表示被测的实际放大器' 

测量输入失调电压吋，图 4 -4中的开关 &和& 全部合上，由于 A 选得很小(一般为 
50—100 * Q )， 所以输入端的基极偏置电流在它两端所产生的电压降远小于可以在计 


算中予以忽略. 

对于理想放大器来说，应有 

[ 7 + = [/- 

设&和&合上时的输出电压为 C / w ，则 

U + ^ U os 


由此得 




Rf 

R f + R f 


u os = u scl 


Rjp 十 Rf 


(4-1) 


* 有关仿真的说明详见本书第五章第三节 • 
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在图 4 - 4 中， 人\ = WR f , 因此输入失调电压 

Vos ^ u scl X 1(T 3 


2•输入失调电流八， 

在常温 ( 2 5° C ) 下当输入信号为零吋，放大器两个输入端的基极偏置电流之差称为输 
入失调电流有 / 

I OS — I b - — 

失调电流的大小反映了差动输入级两个晶体管的失配程度 • 当集成运算放大器的 
输入端外接电阻比较大的时候，失调电流及其漂移将成为运算误差的主要原因 • 

在测量失调电流时，图 4 _ 4 中的两个开关&和&全部断开，由于 

Rb ~ — Rif— Rf 

因此基极偏置电流在心上的电压降可以忽略，设这时放大器的输出电压为同理有 

' U + = U 一 
U+ = U os — I b+ R b 

4 

u ~ = Usc 2 T^；~ Ib - Rb 


将式( 4 _1)和上列方程组联立求解，得 


IOS — lb- 一 Ib+ — CU S c2 — ^scl) 


R F + R f R t 


(4-2) 


在图 4 - 4 中，由于 R F ^ WR f , A = 0.1 所以失调电流 

I os ^ ( u sc2 — U scl ) X 10- 2 "A 
式中，输出电压 U sc2 , U scl 的单位是 V . 

必须指出，为了保证量测的精度，电阻•和 i ? 卜应当严格 匹配. 假设这两个电阻 
的阻值误差为 AR b = R b 一一 R b + ， 基极偏置电流的平均值为 h = Y (/卜+ A +)， 则 
失配所引起的量测误差为 

A T — hH 


若以相对误差表示 


~ = Jj - loo % 

1 os I os R b 


(4-3) 


通常有 h ^ 10 I os , 如果±10%，则由式 ( 4 - 3 ) 可知，失调电流的量测误 
差将达到±100%.可见，为了保证量测误差不大于1 %，必须要求 A -和及奸的相对误 
差在0.1%以内. 


3. 输入偏置电流八 

输入偏置电流通常是指常温 (25° C ) 下输入信号为零吋，两个输入端的基极偏置电流 
的平均值，即 

/办=(心一 + / 奸） (4-4) 
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lb 一 般在 10 nA * —1 piA 的范围内. 

在放大器差动输入级的集电极静态工作电流一定的情况下，输入偏置电流的大小直 
接反映了输入级晶体管的 P 值. 输入偏置电流愈小，不仅表明输入失调电流愈小，而且表 
明放大器的输入电阻愈高，可见它也是一项重要的技术指标 • 

利用图 —4 所示的测试电路，令 K 断开，&闭合，设这吋放大器的输出电压为 
则 


U 


scS 


Rf _ 


Rf + Rf 


再利用式 (4-1) 的结果，得 


,卜 = ("• 


sc3 




V os + I 


Ri 


R f + R f R b 

同理 ，在图 4- 4 中，令&闭合， &断开 ，设对应的放大器输出电压为则 


(4-5) 


Use , 


Ri 


R f + R f 


U os — I b+Ri 


再利用式 (4-1) 的结果，得 


h + QU sci — u scA ) 


Ri 


R P + R f R t 


(4 一 6) 


将式 (4-5) 和 (4-6) 相加，即得 

lb = — Ob- + h-b) ^ CU scS — U sc O •—~ ( 4 - 7 ) 

2 2 八 厂十八戶 K 厶 

在图4_4所给定的元件参数下，被测放大器的输入偏置电流 


2 


Cu sc3 - Used X 1(TVA 


式中，输出电压 U sc3> u scA 的单位是 V . 



应当着重指出，只有当放大器的输出电压尚 
未饱和吋，利用图 4-4 的测试电路所获得的各项 
测量结果才是正确的，否则应考虑更换其中的电 
阻阻值.例如，当放大器的输入偏置电流大于 0.1 
吋，为保证放大器输出电压不饱和，应酌量减 
小测量电阻或反馈电阻的 阻值. 如果被测 
放大器的输入偏置电流更大，例如达到以上 
时，输入端的总偏置电流可以采用图5所示的 
测量办法，直接在开环放大器的输入端用高灵敏 
度的微安表 读得. 显然，按定义 ，输 入偏置电流入 
是微安表读数的一半，即 


+ /, + ) 


4•开环电压增益 K 0 


放大器在没有外部反馈时的差模直流电压增益简称开环电压增益，它是放大器幵环 
时的输出电压与输入差动电压之比 
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或者用分贝表示: 


_ U,c _ AU SC 
U sr AU sr 

201g | i ^ 0 | = 20 lg ^ ( dB ) 

U sr 

虽然按定义&应是信号^率为零的直流放大倍数，但为了测试方便，通常都采用低 
频（约 100-400 Hz ) 交流侉%进行 测量. 只要信号频率低于开环放大器的截止频率，上 
述测量方法就不致引起明显的误差. 

Ko 的测试方法如图 4- 6所示，通常有以下三种； 

0) 开环测试 

测试电路如图 4 - 6 00.测试前一般应通过电位器 W 调零.然后，通过由 A ，&组成 



( c ) 

图 4-6 开环电压增益的测试电路 
( a ) 开环测试； （ b ) 直流闭环、交流开环； （ c ) 交、直流同肘闭环 • 
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的衰减器引入交流测试信号，由于交流毫伏表的读数是交流电压的有效值，所以 



(4-8) 


式中的比例系数10 3 是输入回路的电阻分压系数^= 图中，电容 C 为 

K x + K 2 iv 1 

隔直电容，同相端的接地电阻 X 51 i 3) M 与 R 2 匹配，以减小输入偏置电流的影响. 

这种测试方法只适用于火。不大、漂移又较小的运算放大器，否则输出电压漂移很大， 


将使测量难于进行. 


(2) 直流闭环、交流 开环. 

为了克服前一种测试方法的缺点，可以采取直流闭环的方式来抑制零漂，同吋保持交 
流开环，以便在交流测试条件下仍能正确反映开环电压增益的大小.这种测量电路如图 
4- 6( b ) 所示. 

这个电路的反馈系数 

p = -1~一 (4-9) 

Use 1 + jcoR F Cf 

对于零点漂移一类的直流量 O = 0) 而言， G 的容抗为无穷大，反馈系数等于一，相当于 
全反馈，从而强迫放大器的输出直流电压近似为零，可以省略调零的麻烦. 

根据负反馈放大器的原理，这个测量电路对交流输入信号的电压增益为 




(4-10) 


可见，只有当1欠。^丨《1吋，才能保证 K f ^ K 0 . 为此要求 C /有 很大的电容量，即 


C f » 


K 0 

2 it ] R P 


(4-11) 


式中，/ = w /2 n 是交流输入信号的频率 • 

式 (4-11) 的物理意义是很明显的，它表明只有当 Q 足够大吋，才能在测试频率下认 


为它对交流短路，因而相当于放大器交流 开环. 

在满足式(4_11)的条件下，被测放大器的开环电压放大倍数 



10 3 X 


JL 


式中的比例系数10 3 仍为输入回路电阻兄和&的分压系数 • 

图 4-6( b ) 中，同相端电阻 （100 ki 3) 应与 R P 匹配以减小输入失调电流的影响；电容 
c x 为隔直电容，电容 C 2 作交流旁路用 • 

直流闭环、交流开环的测试方法虽然比开环测试方法有了某些改进，但是当测量^增 
益放大器时，由于的电容量有限，将造成较大的量测 误差. 例如，在图 6 ( b ) 所示的 
元件参数下，若信号频率/ = 100 Hz , 则当被测放大器的欠0 = 时，利用式( 4 _ 9 )和 
(4 - 10) 可以求得由 q 引起的量测误差约为1 %;而当欠。=10 5 时，量测误差已达 4 7%. 
为了对 i ^0> 10 5 的高增益放大器进行测量，根据式 ( 4 - n ) 应使 G 》1600 要选用 
容量这么大的电容器，显然是不合理的 • 

针对这种测试方法的局限性，目前对高增益放大器通常都采用交、直流同吋闭环的测 
试方法，如图 —6( c ) 所示. 
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(3) 交、直流同时闭环 

在图 —6(c) 的泖 p 电路中，被测放大器一方面通过和 R ly R 2 完成直流闭环，以 
抑制输出电压的漂移另一方面通过和均实现交流闭环.图中，输入回路的电阻 A 
和同吋又起输入交流信号分压衰减的作用；同相端接地电阻 (51 fi ) 应与&匹配，以 
减小输入偏置电流的 影响； 电是隔直电容. 

这吋，被测放大器的开环 I 压放大倍数 

K 0 = ^ 10 3 X 2^ 

U sr U： r 

式中，比例系数10 3 ，还是电阻見和&的分压系数. 

在这个测试电路中，由于4的幅度甚小，为了避免在输入回路中产生交流干扰，以至 
影响测量结果，从甿到放大器反相端之间的连接线应当尽可能缩短，地线的接地端也应 
当仔细选择. 

此外，所有这三种测试方法，都应当在测量过程中保证被测放大器始终工作在线性放 
大区，否则测量结果便会低于^的实际值.为此最好利用示波器在放大器的输出端监视 
u sc 的波形.倘若发现波形失真，应适当减小输入信号的幅度. 

5 •开环频率特性 K 0 ( jco } 

无论是为了在应用电路中获得尽可能宽的频带，还是为了选择有效的相位补偿方案， 
都需了解集成运算放大器的开环频率特性. 

KM 定义为放大器在未接外部反馈的情况下输出电压与输入电压的复数符号之 

比： 

— K 0 (jco) — K 0 (co)e 蚰 。 0 ^ (4-12) 

式中， Ko ( co ) 称为放大器的开环幅频特性，它定义为不同频率下开环放大器输出电压与输 
入电压的有效值 之比： 

Ko^co) — (4 - 13) 

4> oM 称为放大器的开环相频特性，它定义为不同频率下开环放大器输出电压与输入电 
压的相 位差： 

^) 0 (co) = q) sc — cp Sf (4-14) 

工程上通常采用对数形式来表示放大器的幅频特性，即有 

L 0 (co) == 20 lgi^o(^) (4 - 15) 

Lo(co) 称为放大器的开环对数幅频特性，取分贝 ( dB ) 为单位. 

由于在最小相位系统 [1] 中，系统的对数幅频特性和相频特性具有一一对应关系，所以 
为了掌握集成运算放大器的开环频率特性，通常只需要测量它的对数幅频 特性. 测量方 
法和图 4-6 相同. 改变信号源^的频率，在不同频率下记录输出电压与输入电压的幅值 
之比然后利用式 (4-13) 和 (4-15) 即可绘制放大器的开环对数幅频特性曲线 • 

6. 差模输入电阻 q 

差模输入电阻是指运算放大器在开环条件下 iA 两个差动输入端视入的动态电阻•通 
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常也采用低频交流信号进行量测，测量方法分为放大器幵环和直流闭环、交流开环两种， 
详见图 4-7. 

K n 



Rf 100 k 



图 4-7 差模输入电阻的测试电路 
(a) 开环 测试； （ b) 真流闭环、交流开环 . 


在图4_70)所示的开环测试电路中，设开关和欠 12 同时断开时的输出电压为 
fL ， 匙 和匙 同吋闭合吋的输出电压为 U sc2 , 则放大器的差模输入电阻 


rd 


u sc2 - u scl 


(4-16) 


显然，当时， U sc2 = 2 U scu 可见，为了保证一定的测量精度，至少应使& 
和 Q 的阻值具有相同的数量级.但心选得太大，不仅增加了输入失调电流的影响，造成 
调零的困难，而且容易引起高增益放大器的寄生振荡或严重干扰，也会增加测量的误差. 
所以这种开环测试方案通常只适用于被测放大器的输入电阻不太高的场合. 

直流闭环、交流开环的测试电路如图 4-7( b ) 所示，它的原理和图 4-6( b ) —样.这种 
测量方案的好处是避免了调零的麻烦，它的测量结果仍按公式 (4-16) 计算. 


7 •输 出电阻 rw 

在开环条件下，从放大器输出端和地端视入的动态电阻叫作输出电阻.输出电阻是 
衡量放大器输出端负载能力的一个重要参数. 

输出电阻可以采用开环测试方法，也可以采用直流闭环、交流开环的测试方法，后一 
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种测试电路如图 4 ~ 8 所示. 它和图 4-6( b ) 的测试电路基本相同，只是在放大器的输出端 
增加了一条由负载电阻和幵关 K 串联组成的支路. 

设开关 K 断开时的开路輪出电压为 Use K 闭合时的输出电压为 U sc2 , 由于比 
rw 和 K / s 都大得多，因此 

/ Usd ^ E sc 

U sc ^ 一 見芯 

^scO R fz 

所以放大器的开环输出电阻 〜 〜 

rsco ^^ P-^Rfs (4-17) 

Vsc2 

显然，当及/* 时， U sc2 ^ — U scXm 

2 


R f 100 k 



8•共模抑制比 


运算放大器的差模放大倍数&与共模放大倍数&之比，叫做共模抑制比 


CMRR = — 0 
K c 

通常取对数以分贝 ( dB ) 为单位表示 

CMRR ( dB ) = 20 lg 


K c 


(4-18 a ) 


(4-18 b ) 


共模抑制比是衡量放大器对共模信号抑制能力高低的一项重要指标.它的重要性不 
仅因为在许多应用电路中要求抑制输入信号中夹带的共模干扰，而且因为当信号从同相 
端输入时，一般来说运算放大器的两个输入端将出现较大的共模信号，如果放大器的共模 
抑制比不高的话，这些共模输入信号就会引起较大的运算误差. 

图 4-9 是共模抑制比的测试电路，被测放大器接成闭环，信号源输入低频交流信号. 
由图得 

= H 

Rn + Rn 

< = RfUsr + Rfisc 

R F ~\r Rf 

Vse^ — K C (U + + UJ) + K,(U + - 
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Rp 100 k 



图 4-9 共模抑制比的测试电路 

式中 ， f +广_)为放大器的共模输入 电压； （ f >+ — 为差模输入电压. 

由于及/2 = 及 /I = i ?/， 解上列方程组得 

- 警 ） = ty sr R P K c 

通常有 |^ o | » \K C \, iKo | » 1,以及 |1 + Kol^ » R f , 因此近似得 

UscRfKo ^ U sr R F K c 

所以 


U , 


Rf + i?/ ( 1 + Kq 


CMRR = 


Rf 
— Ri 

t>，r 


在图 4 - 9 的测试电路中，选定 R P = lOORf , 所以式 (4-19) 可表为 


CMRR ( clB ) = 20 lg 



X 100 


(4-19)* 


通过输出电压与输入电压的有效值量测，可以算出被测放大器的共模抑制比. 

必须着重指出，在上述测试方法中， CMRR 的测量精度在很大程度上依赖于与 
Rf , Rn 与 A 这两对电阻的匹配精度。假设这两对电阻的匹配误差为 


Rt2 一 Rp _ Rn 一 Rf 

Rf 


根据第五章第四节的分析，可以证明图4_10所示的 
差动放大器的闭环差模增益为 


而在图 4-9 中，由于两个输入端短接，所以这时放大器 
的输出电压其实反映了闭环下放大器的共模增益，即 

U s r 

可见，式 (4-19) 又可表为 

CMRR = | 全卜固 

也就是说，放大器在开环条件下的差模增益与共模增益之 
比完全可以通过闭环方式测得的差模增益与共模增益之比 
来表示. 


Rf 



(R gi = R fj R t2 = 
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则根据本书第五章公式 (5-10 3 )， 单纯由电阻失配引起的共模抑制比为 

CMRR 尺口 

^ ' . 45 

考虑了这项误差以后，实际量测到的共模抑制比 CMRR f 据公式 (5-104) 可表为 

, CMRR^ = _CMRR_ 

， 1 + CMRR 

CMRR^ 

在图 4 - 9 的测试电路中 100, 如果电阻匹配的误差为5 = 1%，贝 IJ 

R f 

CMRR 尺 〜 2500 

假设被测放大器的共模抑制比 CMRR = 10% 则由于电阻失配而实际测到的共模抑制比为 

CMRR' 〜2000 

测量误差竟达一 80%. 

由此可见，如果被测放大器的共模抑制比在 80 dB 左右，规定测量误差为10%,则电 
阻的匹配误差应小于 0.025% ;如果被测放大器的 CMRR 更高，则电阻的匹配精度还要进 
一步提高.当然，为了减小电阻失配对测量结果的影响，可以适当加大测量电路的闭环差 
模增益 Kp ， 但过大，闭环测试方案的优点也随之丧失. 

9 •共模输入范围 

运算放大器所能承受的蓐大输入共模电压称为共模输入范围•如果输入共模电压超 
过这个限制，运算放大崔的共模抑制比将 M 著下降，甚至会:出现“锁死”现象或迨成糸久性 
损坏. 

严格地讲，是指运算放大器在电压跟随器组态下使输出电压产生1%跟威溴差 
时的共模输入电压幅值. 

的测试原理如图 4 - 110) 所示，被测放大器接成闭环增益等于一的电压跟随器. 
如果将电压跟随器的输入电压 g 和输出电压〜分别接到示波器的 x 轴与 y 轴输入端， 
便可以在示波器的荧光屏上直 ■观 f 到电压跟隨器的转移特性曲线，如图 4- ll ( b ) 所示. 
图中 ± t /, M 即为共模输入范围. 




图 > ir 共模输人范围的测试 
O ) 解试电路； （ b ) 示波图 • 



10. 一 3dB 带宽 / 。 和单位增 ia 带宽 /, 


当开环差模增益下降到直流增益值 ( Xd 的 0.707 倍吋所对应的频带宽度 M 称为运 
算放大器的一 3 dB 带宽，/。又称为截止频率. 

■开环差模增益下 降到; 一( 即 L 。 = 0 dB) 吋的频带宽度 /,， 称为运算放大器的单位 
增益带宽(或0 dB 带宽）， // k 称为 M 切频率. 



/。和 （ 都是运算放大器的小信号频率参数，它们通常可以从放大器的开环对数幅频 
特性曲钕上 I ； 接 读取. 经过相位补偿以后通用型_成运算放大器注往具有如图 4_12 所 
示的单极点频率特性，显然这 吋上和 /。将满足如下 关系: 

f c = K 0 f 0 (4-20) 

如果 B 知 &和其 中任意一个频率参數，便可以推算出另一个频率参数. 

KJo (或1 X /,)又称为运算放大器的增益蒂宽积. 

以上介绍的是集成运算放大器常用的十个特性参数的定义和有关测试方法.对于真 
他参数只说明它们的定义，而不再详细讨论它们的测试方法. 

11. 共模输入电阻~ 

定义为运算放大器每个输入端对地的动态电阻.而以〜 // i 来表示共模输入阻抗 

](oC c 

I ， C , 为共模输入电容，典型值为5—25 pF . 

对于晶体管输入级的集成运算放大器 来说， r / 通常比^高两个数量级左右.而采用 
场效应管输入级的集成运算放大器~的数值和^相当，而且每当温度升高 10° C 时，它们 
的阻值约减小一倍. 

二 I 

12. 差模输入范围 ％ M 

定义为运算放大器反相与同相输入端之间所能承受的最大电压差.超过这个电压， 
输入级某一侧的晶体管将出现 PN 结反向击穿，从而使运算放大器的输入特性明显恶化， 
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甚至可能造成永久性损坏. 


13. 额定输出电压 U scM 

这是指在标称电源电压和额定输出电流的情况下，为保征输出波形不出现明显的削 
波或非线性失真，运算放大所能提供的最大输出电压峰值.又称为运算放大器输 
出电压的最大摆幅. ? 


14. 额定输出电流 

这是指额定输出电压下集成运算放大器所能提供的最大输出电流.应当注意，也可 
以使用小于 U SCM / I SCM 的负载电阻，但这吋1/,^的数值将相应降低，输出波形的畸变增 
大，同吋放大器的开环直流增益 K 。 将下降. 

15. 静态功耗^ 

这是指输入信号为零时放大器消耗的总功率，通常定义为 

P c = E C U + E e I _ (4-21) 

式中 J + 和 L 分别为正、负电源所提供的总电流. 


16. 电源电压灵敏度 SUR 


当输入电压为零吋，放大器的输出电压将受电源电压变化的影响，通常将这种输出电 
压的变化折合到输入端，以集成运算放大器输入端的等效失调电压与电源电压的变化量 
之比来定义 SURJP 


SUR = 


AU os 

A ( E C + E c ) 


(4-22) 


SUR 有时又称为电源电压抑制比. 


拫据电源电压灵敏度的指标往往可以对运算放大器的电源稳定性提出相应的要求. 
因为在已知 SUR 的情况下，不难利用式 (4-22) 直接算出电源电压的漂移或交流纹波在运 
算放大器输入端所造成的影响. 


17 •最大功率带宽 / P 

在正弦输入电压的作用下，如果接成单位增益组态的集成运算放大器其输出电流和 
输出电压分别达到额定值，则使输出波形的畸变为规定值（通常为1%)所对应的频带宽 
度称为最大功率带宽//>，又称为全功率响应. 

应当指出， / p 和小信号频率参数 / o , 不同，它是描述集成运算放大器在大信号工作 
条件下的一种频率参数. 


18 •上升速率 SR 

它是指运算放大器在额定输出电压下输出电压的最大变化 速率. 当反馈深度不词 
吋，这个指标出入较大，因此通常所指的上升 ii 率也是在单位增益组态下的 指标. 

在大信号工作条件下，集成运算放大器的频率特性和瞬态特性都和小信号吋有很大 
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区别. 在大信号作用下，特别是当输入信号作大幅度跳变吋，集成运算放大器的输入级电 
路通常都会发生瞬吋饱和或截止的 现象. 从频率特性来看，将使大信号带宽低于小信号 
带宽;而从瞬态特性来看，将使放大器的输出电压不能即吋跟随输入电压作阶跃变化，这 
就是所谓的“上升速率限制”现象 • 



图 4-13 大信号阶跃特性 图 4-14 上升速赛由 G 的充钽 

电流所限定的情况 

影响上升速率的主要原因是运算放大器的相位补偿电容和各级晶体管的极间电_容只 
餡以它们的驱动电路所限定的电流来充电.放大器的大信号阶跃特性如图 4 _ 13 所示.対 
于一个已经饱和(或截止)的放大器来说，必须经过一段过载恢复时间才能对输入信号进 
行响应，因此它的输出电压只有在电路中的电容被充电以后才可能跟随输入电压作线性 
响应 3 并最终达到相反极性的饱和 • 输出电压的上升 速率就 定义为输出瞬态特性线性区 
的親率 • 

上升速率受到电容充电电流限制的情况可以用图 4 -1 4 来说图中 G 是跨接 
在差动输入级两个集电极之间的相位补偿网络 • 假设在，= 0的_间， 乃 由饱和转变为 
截止， t 2 由截止转变为饱和，如果不考虑各种电容的充放电过程，对应的输出电压将产生 
正的阶跃变化 • 现在以相位补偿电容为主，它的最大充电电流为输入级的发射极恒流 
源 Jo 所 限定. 因此放大器的输出电压由下式所决定： 

〜00 = "%(0 十 ）+ -—--[ fo dt 

输出电压的上升速率为 

SR = 美 .d f (4-23) 

dt C M 

它表明，上升速率与 G 成反比，而与 A 成正比 • 

实 际上上升速率 SR 和最大功率带宽&这两个指标是紧密联 系的. 因为正是有限的 
上升速率决定了集成运算放大器在额定输出功率时的带宽.假设输出电压为 

u sc C0 ^ ^ sent sin (Ot 

它的变化速率为 
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= coU scm cos wt 
dt 

可见在 / == 0 时，正弦输出电压的变化速率达到最大值，它为上升速率 SR 所限制 

SR = == a ) U scm == 2 7tfU scm 

如 max dt ^=0 

设放大器的额定输出电压为 L 7 i M ， 则 / P 与 SR 的关系可表为 

/ = ―^ — ( 4 - 24 ) 

Km 

式 (4-24) 描述了集成运算放大器在大信号工作条件下，吋间域特性 SR 和频率域特性 
U 之间的 关系. 举例来说3如果某集成运算放大器的 SR = 0. 6 V / w ， 它的额定输出电 
压为= 12 V ， 则为保证在额定功率下输出不失真的正弦电压，要求输入信号的频率不 
得高于心〜 8 kHz . 

19.建起时间 L 

|> ..V .. ...... 

它是指一个闭环放大器在阶跃输入作用下的过渡过程 时间. 为了便于比较，通常规 
定集成运算放大器接成单位增益组态，输入#跃电压的幅值为 10 V ，误差带（见图 4 - 15 ) 
为输出幅度的±0.1%. 

建起吋间通常由放大器的上升速率 SR 和小信号频率特性(严格讲应是回路增益的 
剪切频率和相角稳定储备 *) 所 限定. 因此单独用 SR 和都不能确切表达4的 大小. 



图 4-15 阶跃过渡特性的建起吋间八 

总的来说，上升速率和建起吋间这两个指标是从不同的角度上综合描述了集成运 
算放大器的瞬态特性，但是它们之间又有区别，不能互相 取代. 

' 杳 

20•输入端等效噪声电压 

在处理低电平信号吋，运算放大器的噪声徉往上升为主要 矛盾. 运算放大器的噪声 
包含输入噪声电压 t / iv 和输入噪声电流心两个分量.如果信号源内阻为则它们折 

合到输入端的等效噪声电压为 _________ 

U sr N — + (^N^.r) 2 (4_25) 

显然，当信号源的内阻增大吋，电流噪声的影响将随之增大，因此在高阻抗的应用条 
件下，为降低等效噪声电压，应采用输入 11 喿声电流较低的场效应管输入级运算放大器 • 

* 关于回路增益，以及它的剪切频率和相角稳定储备等概念，详见本章第二节 • 
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三、利用辅助放大器的测试方法 I 

在前面介绍的测试方法中 ，各种 参数的_试龟路差别很大，不利于实现参数的自动测 
试.为了解决这个 考盾， 可以采用辅助放太器进符测试，这 种测试 方法的优点是通用性 
强，适用于增益水平木同的各种集成塗算放大#，精虔高，操作方便，并为实现参数测试的 
自动化创造了有利 条件. ’ ； [ 丨 

图 4-16 是采用—助放六器的测试器原理图 • 它具有侧量 ¥ os ， I os ， I b ， K 0 ， r d ， r sc0 等 
六个参数的功能按-，它村 i 间具有连锁关系，拉保] i 在任一吋刻只能有一个功能按键被 
按下. 此外还有一个可以自动#位的“设定”按键，“设定”按键和六个功能按键共同控制 
七个继电器 Jx — Ji 的通断. / 

测试器还具有可供被测放夫器使用的可调电源（十艮和一艮)，设有测量电源电压和 
供电电流 （J+ 和 J-) 的电压_和电流表，这部分电路赛[仪表在图中均予 省略. 因此，测试 
器还可以用来测量共模抑制比、电源电压灵敏度和静态功耗等参数. 

图 4-16 中； 

心——正弦波信号源，振荡频率/= 1 kHz; 

^^一_被测集成运算放大器，它通过外接的专用插座和测试器连接； 

4—— 辅助放大器，系性能良好的集成运算放 大器； 

——指示I ，6等参数的 电表； 

M 2 指示欠。，〜等参数的电表; 

K ' -输入信号衰减选择 开关； 

K 2 —— 电表的量程转换 开关； 

K , —— “标准-测量”选择开关； 

K , ——电表艏 2 的量程转换开关 .， 

下面分别就各参数的测试步骤和原理进行介绍. 


1. 输入失调电压 

按下的功能按键，电表的电压读数经反号后即为被测放大器的 [/ a 值. 

此吋，继电器 A, J 2 , J 5 , Js 的常开触点闭合，测试电I各可以用图 4-17 表示. 由于辅 
助放大器4接成反相比例运算卑路，它的闭环放大倍数为 

= ^ = — 100 
Uscx Rf 

Uscf 经电 阻&和 A 分压得到被测放大器的反馈电压 


Up — 


Ri 


Uscf 


Ri 


u . 


Uscf 


R 2 + R, R 2 100 

如果将 4 和 A ， A 看作是被测放大器的反馈通道，则不难看到的反馈系 


数 




二 U F 
U scx 


Up U scf 






^ scf U scx 

说明这种电路结构对于被测放大器来说，相当于一个闭环增益为一的电压跟随器•如 
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图 4-17 测试〜时的等效电路 

果忽略失调电流的影响，则由于深度负反馈，必然宥反馈电压几乎等于输入电压，即 


或 


U F ^ - u os 



u^l 

100 



如果电表^^就是按照 U scf /100 来刻度的，那么将这吋以：的读数反号即为被测放 
大器的 t / w 值. 


2•输入失调电流4 

，.； 

按下功能按键和“设定”按键，调节电位器 ^ 3 , 使电表 A 的指示 为零； 然后放开 
“设定”按键，这时的电流读数经反号后即为 V 。,. 
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由图 4-16 可知，当按下功能按键吋3继电器人的常开触点闭合，对应的测试电路 
可以用图 4-18 表示. 

当按下“设定”按键吋，图中继电器 Joi 2 的常开触点闭合，将测量 电阻仏 短路，通 
过调节电位器研 3 使电表吣指零，以便消除以及 L 在&上的压降对测量的 影响. 
这个步骤相当于测量前的调零， # 

当放开“设定”按键时，电阻重新接入电路，由于构成深度负反馈，仍有 

U F ^ (“+ — I b S ) R b — 一 IosRb 
U scf = 100 U F ^ - 100 I os R b 
或 

j = 一 = — 丄 x —-— x u , c1 

100 R b 100 lOkfi 

由于 Mi 的电流指示正是按照 X - i - X t / w 刻度的^所以从：的电流读数经反 

100 lOkiJ 

号后即为被测放大器的/^值. 

3. 输入偏置电流 

按下功能按键八和“设定”按键后，调节电位器％，对电表此调零;放开“设定”按 
键，此吋的电流指示经反号后即 为八. 

按下功能按键八吋，继电器 L 和 A 的常开触点闭合，对应的测试电路可用图 4 一 19 
表示. 

按下“设定”按键， A 的常开触点闭合，将电阻短路，这时对电表调零，仍然是 
为了抵消和 hx 对测量的影响 • 当“设定”按键复位后，只有和尤反相端相连的电阻 
被接入测量电路.由于被测放大器接成深度负反馈，同相端的反馈电压几乎等于 
反相端的输入电压，即 

u F ^ 一 Ib-Rk 

而既 



图 4-19 测试&时的等效电路 
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^scf ~ 100 Up ~ _ 100 1 士 一 Rb 

当 L 较小吋，可认为 iV 故 


h 




— x 
100 R 


X U sc f — 


X 


1 


100 lOLQ 


x DW 


由于的电流指示是按照 X X U scf 刻度的，所以的电流读数经反号后即 

aLUU lOkJj 

为被测放大器的八. 


4 •开环电压增益欠 0 

测量时，先把开关 K 置于 6 0 dB 位置， K 置于标准位置，按下功能按键欠。，调节电位 
器使电表 M 2 的指示值为1 V (相当于仏,=1 mV ); 然后将开关欠 2 倒向测量位置， 
如果 M 2 的电压读数为 U SCX (V), 则被测放大器的开环电压增益 


Kq = 



_ U SCX 

~ lmV 


10 3 ^ 



由图 4 -〗 6 可知，当按下功能按键^吋，继电器入， J 2 , J 3 , J 5 , / 6 的常开触点均闭合， 
与此对应的测试电路可以用图 4-20 表示. 不难看出，对于被测放大器来说，相当于直 
流闭环、交流开环.因为在测量信号的频率 （1 kHz ) 下电容 C F 相当于短路，所以辅助放 
大器為的输出电压‘〜= 0. 

直流闭环可以抑制被测放大器输出直流电压的漂移，而交流开环使被测放大器的开 
环电压增益直接等于它的输出电压与输入电压的有效值之比，即 


如图 4-16 所示，当开关欠 3 置于标准位置时，如果 S 4 又置于 0.1 V 档，则电表 M 2 的 
读数正是电位器的输出电压，调节使 M 2 的读数为1 V ，也就相当于在图 4- 20中， 
使 A = IV ，经60 dB 衰减后，加到被测放大器尤反相端的输入电压 

U sr = E x X 10 一 3 = 1m V 
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可见，如果开关 &倒向 测量位置时，的读数为民„ (单位 V )，则的幵环电压 


增益 


K 0 


Use , 

lmV 


10 3 Usex 


5. 差模输入电阻 Q , 

开关欠 3 置于测量位置 ，仏 置于 1 V 档. 按下功能按键~后，再按下“设定”按键，调 
节电位器％使电表的读数为1 v ( u scxl ); 然后放开“设定”按键，此吋 A 欧姆刻度 

线的指示值即为~ 0^对应的输出电压为 u scx2 ). 

如图 4-16 所示，按下功能按键^时，继电器 J 2 , / 3 , 力的常开触点闭合，与此相 
应的测试电路用图 4-21 表示•同图 4 _ 2 0 —样,辅助放大器在这里仅起直流闭环的作用， 
为了简化电路，在图中予以 省略. 

如图 4-21 所示，当按下“设定”按键吋，继电器 A 的常开触点闭合，由 于心》 所 


以 

Usrl ^ U f sr % 

与此对应的放大器输出电压记为 

^ sr xl • 

放开“设定”按键后，在输入回路 
中接入电阻忽略电阻&的影响， 
这时的输入电压 



Rb + r d 





与此对应的输出电压记为 Uscx 2 . 

因为在整个测试过程中，被测放大器都处于交流开环的状态，可见 


或 


I】 scx2 .「一 Usr2 _ ’ d 

U scxl Usrl R b + r d 


rd 


U S cx 2 


/-W 

^ scxl U s Ct 


x2 


R h 


由于式中 ， Am = 斤 ， A = 10 K 所以只要测出 h , 就可以根据上式算出 
现在 M 2 的电阻标尺正是按照上述关系刻度的，所以在测量吋，可以从的电阻标尺上 
直接读到~的 数值. 


6•输出电阻 

测量吋，先按下功能按键和“设定”按键，断开负载电阻及 / D 调节电位器研 2 ,使电 
表％ 2 的指示为 I V ;然后放开设定按键，改变负载电阻及 h 的阻值，当的指示下降为 
0 .S V 时，从负载电阻的刻度线上直接读出放大器的输出电阻〜。 • 

从图 4-1 6 可知，当按下功能键时，七个继电器中除义以外其余的常幵触点全部 
闭合，此时的测试电路可以用图 4-22 表示 • 考虑到辅助放大器仅起直流闭环作用，对交 
流测量信号没有影响，因此在图中予以 省略. 
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由图 心 22 可知，当断开输出端的负载电阻时，放大器的输出电压仏^实为放大器的 
幵路输出电压，即 



图 4-22 测试时的等效电路 

Usc.i =瓦,=1 V 

接上负载电阻后，在输入信号相同的情况下，放大器的输出电压 



Rfz 

^scO + Rfx 


可见，当民如= = 时，必有 


r S co — Rfz 

所以这吋从负载电阻的刻度线上就可以直接读出的数值. 


7 •共模抑制比 CMRR > : 

按下功能按键 t / ⑽调整被测放大器的电源电压，使+£,= + 12 V , 一艮=一12 V ， 
从电表中读得此时的失调电压为改变被测放大器的电源电压，使 +£；- -「9 V ， 

-K = 一 15 V ，读得失调电压为 u os2 . 则被测放大器的共模抑制比 

w 

CMRR = 20 lg ~ --- - 

^ os2 ^ osi 

CMRR 的测试原理可以通过图 4 - 23 来 说明. 当尤的电源电压为±12 V 时，它的供 
电回路可以等效为一个 24 V 的单电源，如图 4-23( a ) 所示，这吋放大器的共模输入电压 
为％ == I 2 V . 而当尤 的电源电压改变为+ 9 V ， 一15 V 时，它仍可等效为一个24 V 
的单电源，同时具有== 15 V 的共模输入电压，如图 4-23( b ) 所示. 因此，当改变 
的电源电压吋，相当于供电为单电源，电源电压24 V 不变，但共模输入电压从+12 V 改 
变为 +15 V 的情况，即 AU C - U c2 - U cl ^ 3 V . 

根据图 4-17 所示的 C ；。, 测试电路可知，4和4构成电压放大倍数为一的跟随器 5 

可见 

K xV d — 1 

而且由电表上前后读得的失调电压£7^和 U os 2 , 就等于4的输出电压 U scxl M U scx2 . 
如图443所示 ， 输出电压的上述变化，正是由于输入端等效的共模电压发生变化所引起 
的，因此的闭环共模放大倍数 

I< xFc = 二 

， AU C AU C 
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*f£ r ( + 12V) 十民 ( + 24V) 



(b) 


图 4-23 共模抑制比的测试原理 

( a ) 当+£：, = + 12 V , 一一 12 V 时的等效 电路； 

( b ) 当 +K = + 9 V , - E ； = - 15 V 时的等效 电路. 

如式( 4 _1 9 )所示，的共模抑制比可以用闭环条件下的差模放大倍数 K xFd 和共模 
放大倍数 K xFc 之比来表示，所以 

CMRR = 201 g ^^ 

K x p c 


— 20 \g 


1 

U os 2 ^ os\ 

— au 7 — 


= 20 lg 


3 V 

U os2 一 U osl 


因此，由电表读取 t /~ 2 和后，利用上式可以求得被测放大器的 CMRR . 


8. 电源电压灵敏度 SUR 


仍按的测试方法5按下功能按键 Uw ， 先调整 jjtr 的电源电压，使 + E C — + 12 V ， 
一 艮= 一 I 2 V ，由电表“厂测得此吋的失调电压值，记作 U osl ； 改变电源电压，使 +£'； = 
+ 9 V ， - E ；=-9 V , 再次测得失调电压为 U os „ 则根据电源电压灵敏度的定义，得 

SUR ^ Usex U os 2 .U 

V AE — 6 V ~ 

9•静态功耗^ 

在测试失调电压 C / w 吋，由设置在测试器面板上的电压表和电流表，分别测得电源电 
压+圮，一足和供电电流/+, /-，则可求得被测放大器的静态功耗 

P c = E C I + + E e I 一 
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第二节相位补偿 


为了获得较高的运算精度，在由运算放大器组成的许多应用电路中往往都需要采用 
负反馈连接 方式. 如同任佰反馈系统一样，在使整个回路的开环增益下降到一的频率下， 
如果回路的相移达到360°；则反馈放大器将在该频率下产生自激振荡. 

众所周知，负反馈的连接形式使回路在低频段具有180°的固定相移，然而放大器或 
反馈网络在中频或高频段必然会产生随频率变化的附加相移，而一旦这种附加相移达到 
180°，而回路增益又等于一，就将满足自激振荡的条件.因此，为了在反馈条件下保证放 
大器的稳定运行，通常都需要对运算放大器采取某种相位补偿的措施. 

从本质上来说，相位补偿技术无非是在运算放大器的电路中引入某种 AC 网络，从而 
在整个回路的开环频率特性中引入个别新的零点或极点，以达到修改其固有频率特性的 
目的. 所以各种相位补偿方案的着眼点 ，不 外乎是在整个回路的附加相移达到180°之前 
的频段上将回路增益降低到一 以下； 或是在回路增益等于一的频段上保证回路的附加相 
移小于 180°. 

一、负反馈放大器的稳定条件 

图 4 - 24 是同相输入的负反馈放大器及其方块图.由于运算放大器的开环频率特性 



图 4-24 同相输入的负反馈放大器 
0) 同相输入的负反馈放大器； （ b ) 方块图 # 


Ko(jco) 


放大器的反馈系数 


Us , 

U sr - U F 


F(/co) 


则同相放大器的闭环频率特性 ^ 

尺 fO) = = - ^ 0 ^} - (4-27) 

U sr 1 + KoCj^FCjw) 

式中，放大器的开环频率特性与反馈系数的乘积 | X 0 (/ co ) F (; co )| 就称为反馈放大器的回 


Z F + Z f 


(4-26) 


(4-27) 
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路 增益. 从方块图可以清楚地看到，倘若把反馈回路在任意一点断开，信号从断开点输入 
沿回路一周回到断开点吋所获得的增益就是回路增益 • 

式( 4 - 2 7)表明 3 当满足条件 


K Q (jw)F(Jco) == — 1 ( 4 - 28 ) 

吋，闭环增益 | A ： X /_ co )| 将趋吁无穷大 • 这种情况表示，即使输入信号为零，放大器仍有非 
零的输出，这正是自激振荡的 特点. 所以式( 4 - 28 )实际上也就是反馈放大器处于临界稳 
定的条件. 


如果心(〜）和 FC / co ) 分别用它们的幅频特性和相频特性来表示 

K Q (^jco^) = /< o (co)e /0 o( w ) 

F(;co) - FCco)e^^ 

则式 ( 4 - 28 ) 所示的临界稳定条件也可以表为 

KoM == ~_- (4-29) 

FW 

^ o ( co ) + ① F ( co ) = ± 180° (4-30) 

它们分别称为放大器临界稳定的幅值条件和相位条件 • 这就表明，当反馈放大器处于临 

界稳定状态时，放大器的开环增益在幅值上等于反馈系数的倒数，而它们的附加相移之和 
等于 180°. 

当放大器的反馈网络纯由电阻元件组成时 3 有 Z F = R f , Z f = R f , 于是反馈系数 


F ==—_ 

R f + R f 

将与频率无关，因此不产生任何附加相移 • 换句 i 舌说,在这种情况下整个回路的附加相移 
都是由运算放大器产生的，这时利用式( 4 - 29 )和( 4 - 3 0)来判断反馈 放大器 的稳定性就显 
得特别方便. 

对于多数应用电路来说，都将满足深度负反馈的条件，即》1，因此 
根据式( 4 _ 2 7)可以写出同相放大器的理想闭环增益： 


对于纯电阻反馈网络来说， 




+ 




K f ^ — == 1 + 


F 


Rf_ 

Rf 


(4-31) 


如图 4 - 25 所示，如果已知运算放大器的开环对数幅频特性 L 0 ( co ) = 20 IgKoM 
和相频特性軋 O )， 则在图上画出不同的闭环理想增益欠 F1 = 1/ Fi 或仏 2 = 1/込，就 
可以根据1/心或 1/ J ^ 与 L 0 ( w ) 交点处的相移直接判断反馈放大器的稳定性. 
如图中虚线所示，如果= 1/ F , = 1000倍 （60 dB )， 它与 L 0 相交于&点，即有 Ko ( co ) 
= 1 / p i ^ 在这个交点的频率下，运算放大器的相移 如二一 135。，它也就是整个回路的 
附加 相移. 显然，在这种反馈条件下反馈放大器是稳 定的. 如果设 i ^ 2 = 1/ F 2 = 100 
倍 （ 4 0 dB )， 它与 L 。 的交点为 P 2 , 该点的角频率记作叫 2 ,相应的 ^ 0 ( Wp2 ) = - 180°, 
满足式( 4 - 29 )和( 4 - 3 0)，说明反馈放大器将产生角频率为 co P 2 的自激振荡，所以不能稳定 
运行. 


对于图 4-26( a ) 所示的反相输入的负反馈放大器来说，反相输入端的电位可以利 
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图 4-25 利用运算放大器的开环对数频率特性判断反馈放大器的稳定性 

用迭加原理看作是和么,分别作用的 结果. 即当 o 吋， 

U ^\ ij sc ^ 0 = tj f sr = Usr^ Z, = U sr BQca) 

Z/7 + Z / 


Zf 



( a ) 


( b ) 


图 4-26 反相输入的负反馈放大器 
( a ) 反相输入的负反馈放大器； 00方块图 • 


而当吋， 

UAvsr^ = 〜 7 导 7 = UW 

I 

— Usr + Up — t/ Jr B(/Co) + 亡 scF Cjoi)) 

又由于 G + = 0,得 

U sc = ( 17 + — UJ)KoCjco s ) = —U^Ko(jco') 

根据以上公式可以画出图 4 - 26 ( b ) 所示的方块图，因此反相放大器的闭环频率特性 
可表为 
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K F (j(a) 




B(jco) 


KpCja)) 


1 + K 0 ( jco ) F(jaO 

在满足 \ K 0 Cjw ) F (： jco )\ » 1 的条件下，反相放大器的理想闭环 增益： 

Z , 


仏 O ) 


同理，对于纯电阻反馈网络有 


k f ^ 


Rf ! 


=1 


F(j ⑴) 


(4-32) 


(4-33) 


由此可见，尽管反相放大器与同相放大器的反馈方式不同，但对于判断反馈放大器的 
稳定性来说，方法一样，主要理由是： 

(1) 反相连接和同相连接的反馈系数都可以表为 


F ( jco ) 


Zf 


Z F + Zf 

(2) 放大器的临界稳定条件都可以表为 

K^jw^)F Qco) = — 1 

或分别表示为公式 (4-29) 和(4-30). 

所以对于同相放大器的稳定问题所采用的分析方法和有关结论，对于反相放 大塞也 
完全适用.在这方面，反相放大器和同相放大器的区别仅仅在于它们的理想闭环增益不 

同. 只有当》均(即 f ：» 1) 时，才能近似认为反相放大器的理想闭环增益也具有 


^ 1/ F 的形式， 

在着手讨论各种具体的相位补偿方法之前，还需要作两点补充说明： 

(1) 从工程实际的观点来看，仅仅保 UE 放大器不生自激振荡还是远远够的•因 
为在放大器满足 JI 定条件的情 况下， 它对阶跃输入信号的响应仍有可能出现较大的超调 
量和振幅衰减的振荡;此外，使用条件稍有变化的情况也是经常发生的，如果放大器不是 
足够稳定的话，原先稳定的放大器又可能重新产生振荡.为此，工程上通常要求放大器不 


仅是稳定的，而且还要有一定的稳定储备. 

例如，当 Kq(co) === l / F ( co ) 吋，要求 

| 少。 （ to ) + I ^ 180° — 0 C (4 一 34) 

式中來 > 0,称为相角稳定储备.通常选 炎 > 45°. 因为对应于 C 05 的根魚稳定储备， 
闭环增益的对数幅频特性约有3 dB 的峰值出现，而相应的阶跃响应约有25 %的超调量 [1] ， 
对于多数工程应用电路来说，已经可以满足实际 需要. ' 

仍以图 4- 25为例，在未采取相位补偿措施的情况下， M 有当闭环理想增益> Kn 
==1000时，才能保证45°的相角稳定 储备/ 而在100 < /^ < 1000时，放大器虽不致产 
生自激振荡，但由于相角储备太小，往往不能满足工程实际的 需要. 

(2) 对于通用型运算放大器来说，为了保证在一般的反馈条件下都能稳定运行，往 
往希望运算放大器的开环频率特性在相位补偿以后具有如图 4-27 所示的单极点 结抅. 
所谓“单极点”就是指对数幅频特性在零分贝以上只有一个转折 频率. 或者说在对应于 
L 0 >OdB 的整个频率范围（即/ < /,) 内，对数幅频特性的下降斜率将不小于一別 dB /十 
倍频程. / 
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图 4-27 单极点频率特性 


显然，对于单极点频率特性来说，在 L 0 ^ O dB 的整个频率范围内，运算放大舉产生 
的附加相移一般将不超过135%如果反馈网络又是由纯电阻元件组成的，反馈放大器就 
可以在任何反馈条件（包括 F === 1的全反馈条件）下都保证是稳 定的. 工程上把这种补 
偿称为“全 补偿' 在讨论各种相位补偿方法时，我们将以这种全补偿类型作为重点，然而 
它的基本原理对于 i 7 < 1的反馈条件来说也是完全适 用的. 

工程上通常采用的相位补偿方法大体上可以分为滞后补偿、超前补偿和滞后—超前补 
偿等三大类. 

凡是使回路增益的附加相移增大的相位补偿，都称为滞后 补偿. 这种补偿方法主要 
靠压低中频段的回路增益来达到稳定，因而不可避免地导致反馈放大器的通频带变窄. 
可见，滞后补偿通常只适用于对频带要求不高的场合. 

反之，凡是使回路增益的附加相移减小的相位补偿，都称为超前补偿 • 它主要靠补偿 
网络在尺。0) == 1/ FO ) 的频率附近提供超前相移来获致稳定.采用超前补偿往往可 
以使反馈放大器获得较宽的频带. 

但是由于补偿网络所能提供的超前相移一般超过60。，所以单靠超前补偿通常还 
不能使放大器在各种反馈条件下都达到稳定.补充的办法就是把滞后补偿与超前补偿两 
者结合起来，即所谓的滞后-超前补偿 • 在采用这种补偿方法时，往往是先通过滞后补偿 
网络，使反馈放大器处于临界稳定 状态， 然后引入超前补偿网络，使反馈放大器的相角稳 
定储备达到预期的要求.可见，在相同的条件下采用滞后_超前补偿所达到的频带总可以 
比单纯的滞后补偿更宽些 • 

除此以外，根据补偿网络接入的地点不同，相位补偿方法还可分成内、外两种•凡 
是将补偿网络接到运算放大器电路内部，因而主要通过改变运算放大器的开环频率特性 
欠。(伽)来满足稳定条件的方法，都称为内部补偿，这也是目前工程上最常用的相位补偿 
方法 • 凡是将补偿网络接到运算放大器外部的反馈回路或输入回路，因而可以通过修改 
尺。 ( M ) 或 F ( jco ) 的特性来满足稳定条件的方法，则称为外部 补偿. 外部补偿方法通常作 
为内部补偿方法的一种补充，但是当某些集成运算大器具有固定的频率特性时，外部补 
偿方法将成为唯一可取的相位补偿手段. 

下面分别讨论几种常用的相位补偿 方法. 
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二、滞后补偿 


1. 串联电容补偿 

假设运算放大器由三个增益级组成，如图 4 _ 28 所示. 图中， K x , K 2 , K 3 分别为各级 
的直流电压增益； 兄 ，及 2 ,及 3 # 分别为各级的输出端等效电阻，它们代表本级的输出电阻 
与后级的输入电阻的并 联值； / q ， C 2 , C 3 分别为各级的输出端等效电容，代表本级的输 
出端电容与后级的输入端电容的并 联值. 则运算放大器的开环频率特性可表为 


或 



Use 


图 4-28 由三个增益级组成的运算放大器 


Ko ( jco ') == 


K x K 2 K , _ 

(1 + jcoR.C.Xl + ja)R 2 C 2 )0 + ； ^A%C 3 ) 


(4-35) 



(4-36) 


它的对数幅频特性与相频特性可以分别用折线近似表示，如图 4-29 中的实线所示.图中 
假设 

K 0 = KiK 2 K 3 = W 
fx = —-— =10 kHz 

27 TRA 

f 2 = ―-—= 100 kHz (4-37) 

2 ttR 2 C 2 、 " 

/ = _ I __ = 1 MHz 
2itR,C 3 

考虑到在二个转折频率中 A 最低，因此如果在第 一 ^级的输出端对地并联一*只补偿电 
容 C B ， 使该级的输出端等效电容增大为 （Q + C B ), 则相应的转折频率降低为 


^ 2 成 (Ci + C B ) 

可见，只要选得足够大，总可以使补偿后的开环对数幅频特性具有如图 4-29 中虚 
线所示的单极点结构 • 在这种情况下，即使对于 F -1 的全反馈放大器也仍具有45°的 
相角稳定 储备. 但是从图上可以清楚地看到，引入串联电容补偿以后，放大器在低频段的 
附加相移更大了，同时开环放大器的剪切频率(也即0 dB 频率)也从原先的 2.2 MHz 左右 
下降为100 kHz . 这是滞后补偿的缺点，因为它是靠牺牲放大器的带宽(也即降低开环放 
大器的中频段增益)来获致稳定的. 

此外，如果补偿电容(^接入点的转折频率不是最低的，那么为了达到单极点结构，开 
环放大器的0 (1 B 频率将更低(不超过 A = 10 kHz ). 

显然，为了正确选择补偿电容的接入点和它的电容量，就必须首先通过测试方法掌握 
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厶 0 (dB) 



图 4-29 采用串联电容补偿的情形 

运算放大器的开环频率特性以及对于每个极点的阻—容参数.如果没有条件这样做的 
话，通常可以裒接按照制造厂提供的有关数据来选用补偿电容 G 的容量. 

以集成运算放大器 5 G 23 (见图 3-1) 为例，它的开环对数幅频特性(见图 3-3) 具有两 
个转折频率 ： /i ^ 4 kHz , / 2 ^ 1.2 MHz . f x 是由第二增益级的横向 PNP 管: T 6 产生的， 
而相位补偿引出端 (5 脚)正是 r 6 的集 电极. 所以在5脚对地之间并联一只电容便可 
以达到相位补偿的目的，如图 4-30 所示. 


表 4-1 SG 23 在反相运用时的补偿电容 


K F 

Rf 

Rf 


1 

lOkQ 

WkQ 

lOOOpF 

10 

l&OkQ 

10 k Q 

lOOpF 

100 

1 MQ 

lOkjQ 

6.8pF 

1000 

10MQ 

lk^ 

0 


表 4-1 是工厂提供的数据，据此 
可以在反相运用的情况下，按照不同 
的反馈条件来选择 cv 的电容量.其 
实从图 3- 3可以直接看到，当 1 /F 


Rf 



大于 4 5 dB 以后，即使不接补偿电容，反馈放大器的相角稳定储备也在45°以上.当 
^ 1000 P F 时， 5 G 23 的频率特性获得单极点结构，这也正是在图3_3中用虚线表示的情 


况. 


2. 反缋电容补偿 


滞后补偿也可以利用反馈电容对某个增益级形成局部负反馈，以修改运算放大器的 
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幵环频率特性使之满足稳定条件.它的工作原理可以采用图 4-31 来说明.设第二级的 
输入电压为 A ， 输出电压为且 A 与仏反相， g 卩 



( a ) 对第二级采用反馈电容 补偿； （ b ) 等效 电路. 


I / 2 = - K 2 U x 

则流过反馈电容的电流为 

i = (A — = 0(1 + k^)c B p 

上式表明，如果将的作用折合到第二级的输入端来看，如图 —31( b ) 所示，它相 
当于一个前述的串联补偿电容，但电容量扩增了 （1 +島）倍，即 

C B - (1 + K ^ Cbp (4-38) 


这种现象又称为密勒效应. ： y 

不言而喻，为了获得相同的补偿效果，釆用反馈电容补偿所需的电容量往往可以比串 
联电容补偿小一至两个数量级. 

假设补偿前图所示的两级放大器具有双极点频率 特性: A ..- 


Ko 


K x 


K 2 


其中第一级的转折频率 


1 + j±\+j± 


u 


(4-39) 


(4-40) 


27tR l C i 

如果 / 2 »/ i , 则整个运算放大器的开环频率特性主要取决于第一级的频率参数，那么只 
要适当选择的电容量，总可以使补 偿后的 开环对数福频特性在下降到0 cR 的频率(即. 


剪切频率 /,) 之前，保持第二级的增益近似为常值，即在/< /,的整个频率范围内，近似有 

一 \K 2 \ ^ K^ l ' : 


由式 (4-38) 得知这时 


Cb ^ K 2 C bf 


通常有 Q 》 Cd 所以补偿后第一级的转折频率改变为 


/; 


2tvR 1 (^C I + C^) 2jtR t C bf^2 

补偿后的运算放大器将具有单极点结构，即 Q 




k , k 2 


1+j J 


(当 /</,) 


(4-41) 


(4-42) 


近代的集成运算放大器（如 5 G 24 等）通常都具有两个增益级， 而且由于输入 级包含 
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有频率特性较差的横向 PNP 晶体管 3 补偿前的开环频率特性往往主要取决于第一级的频 
率参数 • 因此在第二级采用反馈电容补偿以后，很容易达到如式（4_42)所表示的单极 
点结构， 5 G 24 在选用= 30 P F 的情况下所获得的单极点频率特性如图 3-15 所示. 
由于达到全补偿所需的电容量只有 3 0 pF 左右，所以有可能采用集成电容来完成整个集 
成运算放大器的相位补偿 • 终种具有全补偿功能的集成运算放大器（如国外生产的 
70等）对于使用者来说自減是十分方 便的. 

S.RC 串联补偿 

Rc 串联补偿也是一种常用的滞后补偿方式，如图 4 - 32 所示，它的补偿网络由 
C B 串联组成. 



图 4-32 


' 串联补偿 


第一级的传递函数，在补偿前为 




(4-43) 


引入补偿网络后，改变为 

KlO ) = 


&(1 + R b C b s) 


R x R b C x C b s 2 + (i? 1 C 1 + R b C b + R.C^s + 1 

通常满足心《 c s 》 C ” 因此上式分母中第二项的和 R b C b 均比圮(^小得 
多，可以略去不计，于是近似得 

^ &(1 + RbC b s) 

R x R b C X C B s 2 + R X C 1 

为了 求出私 G ) 的极点，应解出该式分母的二次方程的根，即有 

I ... 

-1 


1 土」 1 一 


^ RhC x 


2 R b C x \ M R l C l 
由于 r x c b » r b c x , 所以根号中的第二项小于一，利用幂级数展开式并略去高次项，有 



Vi 一 

所以 


… 一 1 [ 


2R b C x L 

也即 



2 


1± ( 


L \ 

RiC b ) - 


K [( s ) 


或 


_ 以 1 + r b c b s) 

(1 +~r 1 c b sXi + R B c lS ) 
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K\ 


KA1 + 


t) 


、 1 + ，/^ 1+7 /; 


( 4 - 44 ) 


.式中，零点频率 

低端的极点频率 
高端的极点频率 


L ( dB ) 

60 


fo 

U 

众2 


2itR B CB 
1 

2 mR j C B 
1 

27tR B C x J 


(4-45) 


40 

20 

0 

_20 

一 40 
^ 0° 

-45* 

-90* 




!^il 
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\ 
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、、 
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' / 

f2 


10 1 C 

>0 1 

k 1( 
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)k Xii 

DOk 1 

M "\1( 
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图 4_33 及 C 串联补偿对 | K X 1 的影响 

在图 4-33 中分别用实线和虚线表示补偿前后第一级频率特性的变化.由于采用 
串联补偿，私出现了新的零点（/。)，所以和串联电容补偿的情况相比，中频段的附加相移 
减小，这对于改善反馈放大器的稳定崔和展宽频带都是有益的. 

假设图 4 _3 2 所示的三级放大器仍具有如式 （4-37) 所列的参数.为了减少放大器的 
极点以便改善其稳定性，可以令広中新出现的零点和第二级&的极点相互抵消，即选 

1 


U 


100 kHz 


27tR B C B 

并且为了使整个运算放大器在补偿后具有单极点结构，进一步选 

1 


//I 


2.7tRi C j 


100 Hz 


> 1 MHz 


2.7 tR i 

采用 EC 串联补偿的情形如图 4-34 所示，图中实线表示补偿前放大器的开环频率特 
性，虚线表示补偿后的特性. 

对比图 4-34 和图 4-29 可知，补偿后在 F = 1的全反馈条件下，反馈放大器的相角 
稳定储备相同(均为 45 °)，但釆用及 C 串联补偿时的剪切顿率= 1 MHz , 比釋用电容 
串联补偿时的/,提高了 十倍. 
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图 4-34 采用 AC 串联补偿的情形 


根据式 (4-44) 和图4_33还可以看到，补偿后広的高端极点频率/ ;2 如果高于运算放 
大 器的剪切频率 L 它对稳定性的影响往往可以忽略.所以在/ < /。的频段上， C 具有 
比例 -积分 （ PI) 校正装置的典型 特性： 

^i(l + ； y) 

- ~~ 7 T 2 (当 /o>/o) (4-46) 

( 1 + 皆”:: 

它的对数频率特性如图 4-35 所示. 

这样来看，尺 C 串联补偿的物理意义就不难理 
解了: 心的主要作用(这时 C B 想象为短接)，一是 
衰减第一级放大器的增益，二是将该级原先的极点 
/ i 从低频端移至高频端，从而使整个反馈放大器满 
足了稳定 条件. 但是我们知道，对稳定性具有决定 
意义的仅仅是放大器中频段的增益，所以单纯用 
使放大器的增益在全部频段上统统下降的做法显然 
是不合理的.从这个意义上来说，的作用正是恢 
复放大器的低频段增益，以便在稳定的前提下仍保 

sT 4 - 也比例-积分校正装置的_特性^^较筒的静态迈算精度. 

基于这样的认识，我们就有可能在尚未确切掌 

握运算放大器开环频率特性的情况下，采用定量估算和实验调整相结合的工程方法来确 
定串联补偿网络的参数.具体步骤 如下： 

(1) 为了 观察心 的阻值对放大器稳定性的影响，最好是把暂吋短接.但对于直 
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接耦合放大器，短接往往改变了放大器的直流偏置情况，因此可以暂时用0丄一 l ^ F 的 
大电容来代替 C s ， 这个大电容在中频段完全有理由看成是突流短接. 

在放大器给定的反馈条件下，由大到小改变的阻值，直至放大器处于临界稳定状 
态. 这时用示波器可以在放大器的输出端观察到一个接近于正弦的振荡波形，记下振荡 
频率 L 实际上是放大器恒]路增益等于一的频率. 

(2) 进一步减小及 5 ,直至反馈放大器稳定并具有满意的阶跃过渡特性. 

(3) 考虑到在频率 f 0 - l/2nR B C B 处，広具有约 45° 的滞后相移，为了不降低放大 
器这时的相角稳定储释，应选择 

fz ^ (5—10 )/。 

因此补偿电容的参数可按下式 估算: 

> (4-47) 

^ bTz 

除了前面提到的三种滞后补偿方式以外，在 FC3 和 BG305 等集成运放中还釆用 
反馈补偿的形式，它的接法可参阅图 3-8 和图 3-9, 有关它的补偿原理就不再赘述了. 

4 .输入端的滯后补偿 

在运算放大器的输入回路中采用串联补偿方式也可以达到滞后补偿的效果.图 
4-36 是在一个反相放大器上采用这种输入端滞后补偿的例子.很显然这是一种外部补偿 
方法 • 


Rf 



图 4-36 输入端的滞后补偿 


利用叠加原理不难写出这个反馈放大器的回路增益为 



假设同相输入端的匹配电阻则式中的零点频率/。和极点频率 /,• 分别为 

1... ;二 I 

fo — - 1 ~ ' 

2itR B C ^ 
f = 1 
； 2tz(^R b + 2 R p) C b 

由于放大器的反馈系数 F ^ • • &-一 ，解以不妨把相位补偿网络的作用看作是修改 

Rf + Rf 

了 运算放大器的开环频率特性，即有 v 


(4-48) 
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to = ^0 ― /o >/；) (4-49) 

l 1 + ; 77 / 

式中括弧内的修正项也具弯比例-积分校正装置的典型特性. 

因此在未能确切掌握^算放大器的开环频率特性的情况下，仍可按照估算和实验栢 
结合的工程方法来选择补偿网络的参数％前面给出的近似公式 （4-47) 在这里也完全适 

用 • 

在大信号作用下，放大器输入级晶体管迅速进入饱和或截止状态，是运算放大器的上 
升速率 SR 受到限制的重要原因.采用如图 4-36 所示的输入端滞后补偿方式，由于的 
充电电流不再受到内部驱动电流的限制因而将有助于提高运算放大器的上升速率.这 
也往往是采用输入端相位补偿的一个重要原因. 


三、超前补偿 


超前补偿的作用是在满足条件 


K 0 (co^ — 




的频率附近产生超前相移来获致稳定的，因此往往可以达到较宽的频带. 

由于受到集成运算放大器相位补偿引出端的限制，通常很难实现放大器内部的超前 
补偿.对一个同相放大器采用外部超前补偿的情况如图 4-37 所示.它是靠并联在反馈 
电阻两端的一只补偿电容来获得超前相移的，在这种连接情况下，假设同相输入端 
的匹配电阻 H 则放大器的反馈系数被修改为 


f L = R f ( 1 + UoRfC b \ 
Usc Rf "+* Rf +■ jcoRpC B / 


由于不接 Cb 时的反馈系数为 F = 八丄 新添的零点频率和极点频率分別为 

Rp + Rf 


fo 


fi 


2ttR vC t 


2itR pC i 


(4-50) 


由于 fo < / y , 所以补偿后的反馈系数具有超前相移，它的频率特性可以改写为 

1 + 7 'i 




(当 /•</, ) 


(4 - 51) 


1 + /- 


图 4-38 是它的对数幅频特性与相频特性，这种特性和自动控制系统中的比例-微分 ( PD ) 
校正装置相似. 

由于在 \K 0 F^\ »1 的条件下，放大器的理想闭环增益 


在这种情况下，为了选择的阻值，可暂吋短接. 




图 4-37 外部超前补偿 


图 4-38 比例-微分校正装置的频率特性 


k f 


r 


可见当/ > / o 时，将使理想闭环增益偏离原先的固定值 （1/ F )， 并随着信号频率的增加而 
最终下降到一.这是这种外部超前补偿方法的严重缺点. 

作为例题，假设运算放大器具有式(4-36)，（4-37)所示的频率特性和参数值，反馈系 
数 

F = —^—= 0.01 

Rp Rj 

则补偿前的回路增益为 


K 0 F = 


100 



如图 4-39 所示，当 | KoF | - 1时 3 对应的回路总相移为 一 180°，反馈放大器处于临界稳 
定状态 • 

引入超前补偿电容以后，为了抵消原来的极点/ 2 ,选零点频率 


则极点频率 


/o — — 100 kHz 

/ = A . = 100/ 0 = 10 MHz 
F 


因此补偿后的回路增益可表为 


相应的对数频率特性在图 4-35 中以虚线表示.从图中可以看到，补偿后回路增益的附加 
相移有了明显的改善.当 \ K 0 F f \ =1时，反馈放大器获得了 45°的相角稳定储备* 
假设均 ==1 ki 3, = " kG ， 可以确定补偿电容的电容量为 




l^Tcj^R p 


^ 16 pF 


从相位补偿的角度来看，上述的外部超前补偿方式存在以下几个限制： 

(1) 从式 (4 - 50) 来看，只有当 R f » R f (也即 A 》1)时，才能保证 h 《 h , 并具 
有较好的补偿 效果. 在深度负反馈的条件下， R F 〜 Rf ， h 〜 2h ， 由于零点和极点过分 
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图 4-39 釆用外部超前补偿的情形 - a ' 

靠近，补偿效果甚微馨 

(2) 如果反馈电阻很大，要求的零点频率/。又很高，在这种条件下^^的电容量 
必定很小.例如设 A = 1 MQ , / 0 = 100 kHz ， 贝 lj C B ^ 1.6 P F; 若 = 1 UfJ , / 0 = 
1 MHz ， 则 〜0.16 P F . 这时电路中分布电容的影响已经不能忽略，所以补偿效果也不 


理想. 

(3) 在回路增益中 增加一 个零点所能提供的超前相移充其量不过是 9 0°，所以在深 
度负反馈的条件下单靠超前补偿已无法奏效. 


四、滞后-超前补偿 

把超前补偿和滞后补偿两种方法结合起来，常常可以弥补它们各自的弱点，从而在满 
足稳定性要求的前提下获得更宽的频带. 

仍以式 (4- S 6) 和 （4- 3 7)所示的三级放大器为例，根据图4_ 39 可知，在 F =0.1 的反 
馈条件下，单靠超前补偿已无法使反馈放大器达到预期的稳定储备. 

釆用滞后-超前补偿的设计步 骤是： 在 F =0.1 的反馈条件下，首先引入滞后补偿 
修改运算放大器的开环频率特性，使之达到临界稳定 状态; 然后釆取适当的超前补偿，使 
回路增益的相角稳定储备达到预期要求.〃 二：/ 

在图 4 -40所示的例题中，已知. 


10 4 



由图可见 ，当如=—180° 时， I 心 I = 100 倍 （40 de )， 因此在 F = 0.1 的反馈条件下， 
增益的裕量为 10 倍 （20 dB ：). 为此首先采用图 4- 28 所示的内部串联电容补偿，引入第 
一只补偿电容使放大器的第一个转折频率 A 降低十倍频，即令 


/； 



2^x(^ + 


1 kHz 


• 138 • 




放大器经 Cm 补偿后的开环频率特性记作公;，有 




10 4 




图 4-40 采用滞后-超前补偿的情形 


由图 4 _ 4 0 可见，当/ = /〃时， \ko\ 对应的 — iso 。， 反馈放大器处于临界 

F … 

稳定状态. 

然后在反馈电阻上弁联第二只补偿电容 C 52 ，以实现外部超前 补偿. 这时新的反 
馈系数 f 具有式 (4-51) 的形式. 

由于 F^O.l^s/oAF^lO/。. 在这种限制下，当/ = /。时，和，〜 45 。，而 pi 
也就是说，如果选择 f 0 = f c , 那么当超前补偿网络为回路增益提供 45° 超前相移 
时，回路增益的模并没有变化，因牝使 ikj'l == 1的频率仍为/,没有 改变. 可见在这种 
安排下，回路增益的相角稳定储备恰好为 45' 

根据以上分析，选择 

fo =---= f c ^ 320 kHz 

2itRpC ^2 

据此可以确定 Cm 的电容量. 

对于一个反相放大器采用外部滞后-超前补偿的接线如图 4-41 所示.设同相端匹配 
电阻= R F //Rf , 则补偿后反馈放大器的回路增益的拉普拉斯变换式可表为 
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KoCs^FXO = K 0 (s)F -+ ^XRjCs^+J') _ 

Rp(^R P f- Rbi)C B l C B2 s 2 + [(^2R P + Rbv)C bi + RpC B2 ]s + 1 

式中 ， F = Rf /( Rp + Rf y 为补偿前的反馈系数，由于通常有 c sl 》 c 奶 所以 

G(5) = _ C^BlC Bi S + 1')CR f C B2 S + 1)_ 

R P ([Rp + J^Bi)C Bi C B2 s 2 + [(2R P + R B \)C Bl + RpC B2 ]s + 1 


^ _ K 只 mCm : + ^)C^f^b2 s O__ 

RpQRp + Rbi)C B 2 s 2 + (2R P ~h Rbi)^bi s + 1 

为确定 GO ) 的极点，令其分母为零，即 

RpCRp + RBdC m C m s 2 + (2 R P + Rb ^ Cs.s + 1=0 
用近似方法求出上述二次方程的两个实 数根： 


因此 


-1 

(2 R P + R m ) C bi 

__ 一 1_ 

[Rp//C^p + Rm)]C B2 


G(s) ^ 


_ (RbiC bi s + 1XRfC B2 s + 1) _ 

[(2i?p + Rbi)C bi s + \ ^{[R P // (^R P + R Bl ^) \C B2 s + 1} 


(4-52) 


Cb 2 



它具有两个零点和两个极点，它们的频率为 


fox = 


1 

27 tR m C bi 


fo 2 ~ 
fil = 
fi 2 = 


1 

^litR fC b2 

_1 

2it(2R P + R B u)C Bl 

_ _1 _ 

2n\Ri>//(^Rp + Rbi) ] ^B2 



(4-53) 


如果^ > /。 2 > 心 > / 〃，则 go ) 具有比例-微分-积分 （ pro ) 校正装置的典型特性，它的 
对数幅频特性与相频特性如图 4-42 所示. 


值得注意的是，在/ = /。 2 处，的折线近似对数幅频特性尚未上升，但提供了约 
为45° 的超前相移.此外，的中频段增益衰减为 

fjl _ Rb ' _ 

/oi 2R P + R m 
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图4_42比例-积分-微分校正装置的频率特性 

而利用式 (4-52) 可以求出 | d | 在高频段的增益 


R F 

1 + 

limG(5) =- (4 - 55) 

- . R o 


下面采用估算与实验相结合的工程方法来选择相位补偿网络的参数，但为了分别说 
明滞后补偿与超前补偿的作用，仍通过一个具体例子来进行.假设补偿前运算放大器的 
开环频率特性和参数值如式 (4-36) 和 (4-37) 所示，并设 F =0.1, 则补偿前反馈放大器 
的回路增益为 


KqF — 


10 3 



它的对数频率特性在图 4-43 中以实线表示，当如=—180°时，对应的 \ KoF \ = 10 (BP 
20 dB )， 因此闭环是不稳定的.以下的步骤是： 

(1) 去掉两只补偿电容 C B2 \ 单在放大器的同相与反相输入端之间并联电阻 
Rm ， 选择的阻值，使闭环放大器在给定的反馈条件下达到临界稳定状态，测出这时的 
振荡频率 /；«. 

根据前面的分析可知，在本例中应选 

Rm — 1 
2 R P + 10 

衰减10倍以后回路增益的对数幅频特性在_中以虚线①表示，它的相频特性没有变化， 
仍为如 . 如图所示，当对数幅频特性①下降到 OdB 时的频率就是自激振荡的频率/ 2 ，本 
例中 f z ^ 320 kHz 

由于 i 7 = 0.1，如果设 = 10 kS ， 则 = 90 LQ ， = Rp // i ?/ == 9 kQ ^ 所以 
为使 \ K 0 F j 衰减 10 倍，应选 

R Bl — 2 kQ 

(2) 在输入端的滞后补偿网络中串接补偿电容 C S1 ， 它的作用是恢复放大器的低频段 
增益，减小运算误差.选择的原则是保证滞后补偿网络所产生的零点频率比振荡频率 
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I(dB) 




图 4-43 .采用外部滞 后-超 前补偿的情形 

低5—10倍，即有 

fZ > (5 — 10)/ 01 

以免与之相应的滞后相移在 L 处产生不利影响.因此根据式 (4-53) 应有 

Cm > 二 V 


(4-56) 


在图 4-43 中，选 / 01 = 0.1 尨 > 32 kHz ， 因此 


27tf 0l R m 


2500 pF 


接入 C S 1 后回路增益的对数幅频特性在图中以虚线②表示. 

(3) 在反馈电阻的两端并联超前补偿电容 C S2 , 它的作用是在处提供超前相 
移，使闭环放大器获得预期的相角稳定储备. 

为了获得满意的超前补偿效果，应使 


2itR f：Cj 


2 冗 f z R F 

在本例中 = 9 0 LO ，^ = 3 2 0 kHz , 所以 

C B2 ^ 5.6 pF 

在 C 犯 都已选定的情况下，第二个极点频率业已确定，根据式 (4-53) 有 


(4-57) 
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^ 5.8 MHz 


27t[R P //(R P + R m y\C m 

引入超前补偿后回路增益的对数幅频特性如虚线③所示. 

经过滞后-超前补偿，回路的相频特性^在图 4-43 中用虚线表示.说明在 
=1的频段上，回路的附加相等减小，相角稳定储备可以达到45 05 左右. 

在实际调整过程中，还常根据闭环放大器的阶跃响应特性，进一步调整的参 
数，使之满足阶跃特性的要求. 

在图 4 - 4 0和图 4-43 的两个例题中，超前相移都是由外部补偿电容 <： S 2 来提供的，因 
此在使用过程中要特别注意这种补偿方法的局限性，主要表 现为： 

(1) 当信号频率/> I / 2 冗7? 〆 ^时，放大器的反馈系数 f 将随频率变化，从而引 
起严重的运算 误差； 

(2) 在深度负反馈的条件下， R F 〜 R f , 由于相应的零、极点（/。 2 和/, O 靠得太近，补 
偿网络所能提供的超前相移很小，所以补偿效果将很差. 


五、正馈补偿 



正馈补偿在原理上不 同于前 面介绍的三种相位补偿方法，它的原理框图如图 4- 44所 
示.图中，&和&分别为运算放大器 
前置级和末级的增益，并且设 A 的截止 
频率远低于& 2 ,那么利用补偿电容 
将反相输入端的高频信号直接耦合到宽 
频带的末级，就可以避免频带较窄的前 
置级对整个运算放大器频带的限制.如 

果宽频带的末级在主要频段上只有一个 . 图 4 — 44 正馈补偿 

极点，则对于任何与频率无关的负反馈网络来说，闭环放大器都将是稳定的. 

正馈补偿方案在原理上同斩波稳零放大器(详见第三章第四节)类似.在低频信号作 
用下， Q 相当于开路，放大器的开环增益为 K x K 2 , 它为低频段的闭环运算精度提供了所 
需的高增益.在高频信号作用下，前置级被 G 旁路，从而大大减小了放大器的附加相移， 
改善了闭环的稳定性.可见，在正馈连接下，整个放大器的开环频率特性可 表为： 






jarr C ^ 


1 + ](jorC B J 


K 2 (jco) 


(4-58) 


式中， 『是 A 和么连接处的等效电阻. 

在高频时次为所旁路，则 K ( jco ) 近似表为 

jcorCj 


KoG^) 


1 + jcorC L 


K 2 (j ⑺) 


(4-59) 


根据上述原理，正馈补偿方法主要适用于前置级的带宽比较窄的运算放大器电路. 
从这个意义上来说，集成运算放大器 5 G 24 是满足上述条件的/因为与采用 NPN 管共射 
放大器的第二增益级相比，釆用横向 PNP 管参与放大功能的输入级电路对限制 5 G 24 的 
带宽起着决定性作用. 

图 4-45 是 5 G 24 釆用正馈补偿的一个例子.它是闭环增益为一的反相放大器，它的 
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特点是选用低阻值的反馈电阻和 5 P F 电容来 
削弱放大器输入电容的影响.由于取消了第 
— | 二级的反馈补_电容(逋奮为30 P F )， 可以使 

上升速奉由 0.6 提高到8 V /_ 左右. 

， 可见， M 馈补偿方案同图 4-36 所示_输 

o + 入端滞后补偿方案 一样， 対于提高闭环放大 
^ 器在大信号作用下的上升速率也是有益的. 

但是正馈补崔方案通常只适用于放大器 
的反 相运用 组态.这是因为芷馈补偿电容 
G 不能将同相_人牆的信号苘时耦合到末 
g 级去，所以放大器对于同相输入端的信号来 

说带宽将大大减小. 

第三节性能扩展 

在应用电路中，通用型集成运算放大器的某些参数不能完全满足技术要求的情况是 
时常发生的，如失调过大、输入阻抗过低，输出负载能为不足等等.在这种情况下，当然可 
以改用某些性能吏高的产品，但是_果在电路的设计中采取一些措施，往往可以使运算放 
大器的性能得到扩展，这样集成运算放大器的应用范围就更大了. 

一、减小失调漂移 

1•失调电压的补偿 

随着集成麽的提高，目前已经能够在 
一个硅片上制作两个(或两个以上)性能互 
相匹配的集成运算放大器，利用它们的输 
入失调电压及其温度漂移 互相补 偿的原 
連，可以获得失调电压极低的电路.这种 
失调补偿的原理可以用图 4-46 来说明，图 
中4接成增益为1的电压跟随器，由于 
Uosl ^ U 0S2 , 所以等效放大器输人回路的 
失调电压及其温度漂移可以做得很低. 

此外，斩波稳零放大器也是减小失调 
漂移的一种有效方法，它的原理详见本书第三章第四节. 

2•偏置电流的补偿 

在信号源内阻比较高的情况下，运算放大器的输入偏置电流及其温度漂移常常成为 
运算误差的主要来源，特别是当信号源内阻不定时，这种失调漂移的影响更为突出. 

偏置电流的补偿原理如图 4-47 所示. 它利用在运算放大器输入端外接的一级 PNP 
管恒流源，分别向两个输人端提供所需的偏置_流1_ 由于不再有偏置电流通过 
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信号源的内阻，所以即使在信号源 
内阻不定的情况下，也可以大大减 
小偏置电流及其温度漂移所引起的 
运算误差. 

从原理上说，只要晶体管_ 
t 2 的特性能够与运算放大器 k 输 
入级差动对管互相匹酤，那么这种 
补偿方案就可以在很大的温度范围 
内跟踪输入偏置电流的漂移.而且 
由于7\和7 2 均为恒流源电路，所 
以它并不影响运算放大器的输入电 
阻和输入共模电压范围等参数. 



二、提高输入电阻 

图 4-48 是两种提高运舅:放大器差模输入电阻的方 _• 图 （ a ) 利用外接衡一级晶体 
管射极跟随器来提高输入电阻，如果 i 体管 A 和 T 2 的电流增益为 心则 从南會塞极视\ 
的等效电阻近似为 

r d ^ ^ r d 


与此同时，放大器的输入偏置电流朗 1 合到乃和 R 的基极回路也将减小^倍. 



00 ( b ) 

图 4- 48两种提高输入电阻的方案 

( a ) 利用晶体管射极跟随器提高输入电阻; （ b ) 利用场效应管源极 跟随銮 提高输入电阻 • 


显然，対于晶体管 A 和 TV 来说，它们的广和〜必须是严榕匹配的，否测将在放大 

器的输入端引起附加的失调电压及其漂移 • 

图 4-48( b ) 利用结型场效应管组成的差动源极跟随器来获得高输入阻抗，这种方案 
的最大优点是可以使输入电阻达到 if ) 9 —* io u o 以上 • 缺点是输入失调电压及其温度漂移 
通常比图 0) 的方案高得多 * 、 
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H 、 増大输出电流 

增大运算放大器输出电流的主要方法是在输出端加接晶体管射极跟随器. 
对于单向输出的情况，如图 4-49 所示. 



O) (b) 

图 4-49 增大单向输出电流的方法 


(0 增大正向输出电流； 00增大负向输出电流. 

対于双_输出的情况，可以在输出端加接 f 级互补跟随器，如图 4-50( a ) 所示.当输 
出电流较大时，虫于推挽管或 r 2 的基极电流在电阻&或 A 上产生一定的压降，使输 
出电压 I /% 的摆幅有所 下降. 针对上述缺点，图 4-50( b ) 在电路上做了改进.在这个改进 



(a) ⑻ 


图 4-50 增大双向输出电流的方法 
( a ) 采用互补跟随器增大双向输出电流； （ b ) 双向输出的改进电路. 

电路中，硅二极管 A 和 A 的作用仍然是向推挽管：^和 T 2 提供必要的静态电流，以减小 
交越失真 •因 此衰静襄和小电流输出时，锗二极管 D 3 并不导通.但是在输出较大的正向 
电流吋，运算放大器可以通过认直接驱动晶体管 A ， 这时 D /和 0 2 均截止，所以输出电 
压的摆 輻可以增大. 当负向输出电流较大吋， 2 V 的基极电流可以直接注入运算放大器， 
也不存在电阻压降的损失 • 

： ： : ^ YV . :— • ‘ ‘ ， • •• . • • .. _ 

四、增大输出电压的摆幅 

• •. .丄. .• •• . /■ . . ■ . •人 - - 夂 〆 •令象 : . - . •' -1 ； - • ： 

由于受到电源电压的限制，在电源电压为±15 V 时，集成运算放大器的输出處插摆 
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图 4-51 增大输出电压的摆幅 图 4-52 扩展输串功韦 


幅一般不超过±1 2 V . 对于某些应用场會需要扩 庸输出 电压證摆幅吋 3 可以采用如图 
所示的方案 • 如果选正负电源为 ± 3 0 tV iV = i ? 2 = /? 3 === i ? 4 , 则运算放大器的正 
负电源 为〜和 t /, 2 , 静态下为±15 V 左右. 

这个电路的特点是当输出电压变化吋，运算放大器的电源电压是浮 动的. 例如当 
K = + 24 V 时， U el ^ 27 V , U e2 ^ — 3 V ; 反之当 U sc = — 24 V 吋，〜3 V ， 

U e2 ^ - 27 V . 也 就是说 ，当输出电歷变化吋，运算放大器函负电源之间的电位差(瑪 | 
-恒等于 3 0又左右，但输出电瘡的摆幅可以扩展到± 24 V 左右. 值得注意的是，运 
算放大器电源电压的浮动范围必须小于它所允许的共模输入 范围. 对于上述例子，运算 
放大器的电源电压浮动范围为±1 2 V ，所以只有像 5 G 24 筹共模输入电压达到 ±12 V 以 
上的电路才能胜任. 

图 4-52 是增大输出电压摆幅的另外一种方案，它实际上是在运算放大器的输出端再 
外接一个互补推挽输 出级. 这个方案不仅能增大输出电压的摆幅，而且也增加了双向输 
出电流，所以它又是一种扩展输出负载能力(即输出功率)的方案. 

习:： , : : 题 

题 4-1 对反相比例运算放大器釆用输入端滞后补偿的接线如图 4-36 所示，试证明它的 
回路增益为 



式中，/。= l/27tR B C B , f j = \/27t(2R P + Rb)C b , R P ^ R F R f /(R F + R f \ 

题 4-2 如果对同相比例运算放大器也采用输入端的串联滞后补偿，试画出这时的 
接线图，并证明其回路增益仍如式 (1) 所示，因而其参数选择的原则与反相比例 
运算放大器相同. / 

题 4-3 反相比例运算放大器采用外部滞后_超前补偿的接线如图 4-41 所示，试证明其 
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回路增益的拉普拉斯变换式为 

L ( \ = ^ ^ * F _ ( i ? gl C gl ^ + l ')( R F C B2 s + 1) _ 

' SJ ~ 0W • Rp(R P + R B dC m C B2 s 2 + [(2R P + R B dC Bi + R P C m ]s + 1 

■ » . ‘ ^ 

( 2 ) 

式中 ， F = R f / R F + R f , i? P = RfRi/CRf + Rf \ 

题 ”4-4 如果对同相比例运算放大器也采用外部滞后-超前补偿，试画出这时的接线图， 
并证明其回路增益的拉普拉斯变换式仍如式( 2 )所示，因而其参数的选择原则与 
、反1比例运算放大器相同 • 



Cb2 

IB 

Cbi 

II 

— Ih 

11 - 11 — 

Rt . 

- f- ii 

— -HZZ3 

Rf 

..r " 

K 0 (s) 


图 4-53 外部超前补偿 t / 

题 4-5 采用图 4-37 所芣的外部超前补偿 ，缺 点是在髙频段改变了闭环的理想增益•改 
进的方案如图 4-53 所示,并令 R f C B2 = R f C m> 证明该放大器的理想闭环增益 

十 Kf(s) = = (3) 

UsAO Rf 


其回路增益为 

LO ) - K 0 O ) ‘ ㈤ 「 / _ __(4： 

v y ; \^ F nRpCc m +^^^ J … ' 鳥 

式中设同相端的匹配电阻 Rp - Rv // Ri // Rb . 不难证明 RfC Bl > R ^ C m + C m ), 

因此该修正项具有超前相移，这个方案的^缺点是降低了回路的直流增益. 
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第五章信号运算电路 

■ ： 1 % % i〆 .: ：「 ： • ：. r .; ; 

前四章讲述了集成运算放大器的基本工作原理，从本章起，将介绍^^在各种科学技术 
领域中的应用.根据应用电路的功能，应用电路部分共分六章：信号运算电路，信号处理 
电路，信号发生电路，信号变换电路，测量电路，以及有源校正和调 节器. 

信号运算电路又叫模拟电路，它包括反相运算电路，同相运算电路，差动运算电■，积 
分和微分运算电路，对数和反对数运算电路，以及乘法和除法运算电路等•这类基本运算 
电路在模拟计算机、测量装置和自动控制系统等电子设备中已得到了非常广泛的 应用. 

上述运算 电路， 特别是反相、同相和差动运算电路是组成其他各种应用电路的基础， 
所以本章对它们进行了比较详细的分析，以便为掌握其他应用电路奠定良好的基础. 

在分析各种应用电路的工作原理时，通常都把实际运算取大器视为理想运算放大器， 
这是一种行之有效的分析方法.只当需要研究应甩电路的差态误差和动态误 差时* 我们 
才考虑实际运算故大器的增益、频率特性、失调及漂移、输入特性、输出特性和噪声特性等 
带来的 影响- . 

厂； :， . . , 厂 ■■ - ;.i - ■' 

第一节运算放大器的基本性质 

一、运算放大器的濯形符号 

大多数集成运算放大器都是双端输入和单端输出的高增益直流放大器 • 它的引 出端 
子中，除了两个输入端和一个输出端外，还有两个正、负电源引入端，调零端，有时还有相 
位补偿端，以及其他一些特殊引出 端子. 但对分析应用电路来讲，运算放大器本身的具体 
电路结构一般无关紧要，在弓 t 出端子中，直接有关的也只是两个输入端和—个输出端，仅 
在#殊应用场所，才可能涉及到电源引入端等少数 端子. 因此，为了简化应用电路，常用$ 
带两个输 A 端和一个输出端的三角形符号来代表运算放 大器， 如图 5 -10)所示,只在特 
殊需要时，才把有关引出端注明，如图 5-1(b) 所示. 




: ® 5-1 理想运算放大器的图形符号 

在图 5- l ( a ) 和 ( b ) 的运算放大器图形符号中，符号“一”代表运算放大器的反相输入 
端，•是这个端子对地的电压，符号“+#代表同相输入端，是同相端子对地的电压， 
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〜代表输出端的输出电压.+艮和一 E , 分别代表运算放大器所需的正、负电源电压，在 
常规应用中，它们常是大小相等，极性相反的，今后遇到这种常规使用条件，我们就不再标 
注电源符号了 • 


二、集成运算放大器的基本性质■: 

通用集成运算放大器大体 i 都具有下列共同 特性: 
第一，电压 增益？ 直流差动电压增益 A 为） 

-： ^ ； v : u ...... 

.. K 0 ^- 


为了满足应用电路的运算精度要求，尺。植一般都在 80—120 dB ， 它对应的直流开环电压 
放大倍数为10 4 —10 6 .例如， 5 G 24 。约为106 dB ， BG 305 的约为112 dB _ 因此， 
在应用电路的分析中，可以认为仏〜⑺. 

大多数集成运算放大器的输入级都具有对称平衡结构，共模抑制比 CMRR 很高，一般 


都在80 dB 以上.例如， 5 G 24 的 CMRR . 为80— 86 dB . 由于直流共模增益&为3 

: K - go = Use , V .':’； 

〖賴 RR UK + ujy 

所以，在应用电路的分析中,可以认 为心〜 0 9 

第二，输入特性.运算放大器的差动输入阻抗和共模输入阻抗都很高.差动输入电 
阻一般在10 5 — lO 11 ^ 范围，共模输人电臓在10 以上.例如, 5 G 24 的差动输入电阻约 
为1 BG 305 的差动输入电阻为 0.5—2 具有场效应管输入级的集成运算放大器 

的差动输入电阻高达 10 u P 以上.因此，在许多应用条件 下，％ 别是信夸频華不高对;可 
以认为运算放大器的输入阻抗为議穷大，它不需要挑信号源索取任何电流，其输入偏置电 


流为零 • 

第三，输出特性 f 大多数_运算放大器都釆用互补射极跟随器或类似电路作输出 
级，所以它的输出电阻一般在几十欧到二百欧，个别运算放大器的输出电阻达千欧级， 
例如， 5 G 23 的输出电阻约为 2 ki 3。 但由于运算放大器总在深负反馈条件下工作，闭环输 
出电阻要比 i 述数值小得多.因此，可以认为运算放大器的输出电阻为零，亦即在允许的 



负载电流范围内，输出电压与负载电流 
大小无关參 

第四，失调和漂移特性.近年来，集 
成工艺改进很天，超 P 晶体管等新型元 
件试制成功，输入级电路日臻完善，这些 
成就使失调及其漂移不断减小.失调电 
压已从早期的5 mV 减小到 0.1 mV 左 
右，失调电流从500 nA 减小到 0.01 nA 
左右，失调电压温漂从5 ^ V /° G 减到 0.2 
烊 V / C 左右，失调电流温漂从10 nA/°C 
减小到 0.001 nA / Q C 左右. 因此，在一 
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般应用中，可以认为失调及美漂移都为零，不会引入明 湿的_ 流运算谖差 . i . 

第五，频率特性.为了提高应用电路的稳定性，在许多实际电路中，都设法使运算放 
大器具有单极点的频率特性，典型对数幅频特性如图 5-2 所示. ：例如 ，在50 24 的相位补 
偿端 一 “8”端与“9”端之间，外接30 P F 的相位补偿电容，则其开环对数幅频特性就与图 
5-2的典型特性十分接近.这釉频率特性的共同特点是一3 dB 带宽/ 0 (工程土又叫截止 
频率）约为10 Hz ， 0瓣带宽* O ： 程上又叫剪切频率，单位增益带宽）钓为1 MHz ， 在] f 。 
与之间，频率特性按 一 2 0 dB / 十倍频程的斜率 衰减. ：彳病 > 1 

这种典型特性的参数间有固定的关系.众所周知，单极点频率特性 K Q Cjco ) 和传递函 


数 KoO ) 可分别表示为 


/ < 0 (;«) == 

•0 - . .. v ; 

K 0 (^sy — 


U , 


_ 


亡+ — U 一 1 + jcoto 

UsXO _ K 0 


(5~1) 


式中， K 0 ^J 


£7+0) — Z7-0) 1 + t 0 s 

0时的开环增益，％为相应极点的吋间常数 


* r 0 =^= — ~ . 


2 宂 / 0 


(5，） 


乘积 K 0 co 0 叫做运算放大器的开环增益-带宽积，它是运算放大器在小信号运行吋的董_ 


性能指标. 

可得 

.-V ,,、 

或 


当信号频率 f = /,时， 




KoCcOc ) == 


Kp 

\/l + ( co ^ ir 0 ) 2 



Ko^>：q ^ (jo c 

KqU =編 





(5 屬 


这就是单极点频率特性的参数之间的相互关系 • 由于单位增益带宽6约为 1 MHz ， 可 
JgKofo 相当大.当然，逢算放大器的频率特性不限于这种单极点的情况，但从这个典型 
特性可知，在多数应用条件下，特别是信号频率较低时，可以认为增益-带宽积为无穷大， 
在小信号工作吋，输扭信号不受输入信号频率变化的影响，换甸话说，在输入信号频率变 
化吋，运算放大器不产生相移误差和幅度误差 • 

当集成运算放大器在大信号条件下工作时，它的频率响应特性决定于最大功率带宽 
jp . jp 与上升速_ 311的关系由式(4- 24 )描述 3 比//小，只当集成运算放大器在低频、低 
速范围内工作时，这项影响才可略去不计〉 

第六，噪声特性.集成运算放大器的等效输入 f 声电压都在10 以下，有的比1 

还小，在输人信号不是特别微弱的场合，信号比噪声大得乡，可以认为噪声知零，噪声不会 
带来任何交流 误差. 

如果我们把上述各项特性理想化，便可得到理想运算放大器的性能如下： 

(1) 增益特性 

差动电压增益 ； Ko^oo . 0 

共模电压增益 ^ = 0 

或共模抑制比 CMRR - oo 

(2) 输入特性 
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输入偏置电流或输入电流 

2^ = 0 

差动输入阻抗 


“ d 共模输入_抗 J 

= 00 

(3T 输出特性 

.... ;: ： : 

输出阻抗 

Z scQ ^ 0 

f 输出电流丨 V 

he = 任意值 

(4) 失调和漂移特性 

失调及其漂移为零 


(5) 频率特性 


增益-带宽积(或 OdB 带宽） 

fc == 00 

最大功率带宽 1 ; > 

fp — oo 

或上升速率 

SR = oo 

(6) 噪声特性 

噪声为零 

Un — 0 


为了和实际运算放大器相区别，今后我们规萣用图 5-1 的图形符号代表具有上列特性的 
理想运算放大器. 

: '： • ； • . . . 、 ： ■ •••• , ■: - ■ ■: J i./ * . :■ ' * T '： :‘. •， ；. i 

■ - 、 ■ •• ■ 、•••-■;■ • •• ■_ • •_ J \ .. ’ \ ’ l . ； : ?... • ■ \ h ' w . .} ' ' 、 • 

* \ 

三、分析应用电路的两条重要结论 

实际运算放大器的性能比较接近理想运算放大器的性能，故在一般分析讨论中，将实 
际运算放大器看成理想运算放大器，不会引起明显误差. 

在实际应用电路中，大多数运算放大器都工作在线性区内.当运算放大器在这种条 
件下 IT 作时，下述两条重要结论便普遍 适用： 

第一 >运算放大器的输入电流为零.既然理想运算放太器的输入阻坑为■穷大，当然 
它不会从外部电路索取任何电流，在运算放大器的同栢端和反相端都不舍有任何输入电 

第二，运算放大器的差动输入电压为零.当运算放大器 x 作在线牲区内，它的瓣出电 
压便是一个有限的数值.由式 (5-1) 可知 ，输出 电压为 

U sc = K 0 Qa > XU + - UJ ) 

在&0)足够大的条件下，差动输入电压— Cr _ 就基本为零，或表示成 



零子 任意子 


0 ) 00 
图 5-3 用零子和任意子表示一个理想运算放大器 
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即同相端电压等于反相端电压. 

上述两条结论，对理想运算放大器显然成立，对实际运算放大器也基本正确，只在个 
别情况下，才应作 别论. 因此，这两条普遍适甩的重要结论，就成为分析运算放大器应用 
电路的基本出发点，必须熟练 掌握. 

从这两条结论出发，可用“-子〃和“任意子”来表示一个理想运算放大器，如图 5-Ka) 
和 (b) 所示.所谓“零子”是指流 fc 零子的电流和加在零子两端的电羅降都始终为零，而与 
外界电路条件无关；所谓“任意子”是指流经任^字的电流和加在任意子两端的电压降都 
可为任意值，具体数值完全由外界电路条件决定.由此可见，“零子”和“任意子”是一种理 
想化的电路元件，零子的性能与理想运算放大器的输入特性完全相同，故从放大器输入端 
视入时，理想运算放大器相当于一个“零子' 从输出端视入时，相当于一个“任意子'利 
用图 5-3(b) 的等效电路，能简便地得到应用电路的各种定量关系 • 

第二节反相运算放大器 

在运算放大器的各种运算电路中，如果输入信号是从反相输入端引入，便属于反栢 
运算放大器，它是应用电路中最基本的 类型. 本节将重点分 析反， 比例运算放大器以及 
反相运算放大器的一些共同特点 • 其他形式的反相运算放大器将在以后的有关章节中介 

绍. 

«• . 

一、反相比例运算放大器 

反相比例运算放大器是反相运算放大的一种基本形态，它的原理电路如图 5-4(a) 
所示 • 习惯上，把跨接在放大器输出罈和反相端#间的电阻^^叫做反馈回路电阻，把信 
号潭与反相端之间的电阻馬叫做输入回路电阻，把同相端与地之间的电阻々叫做补怿 
电阻. 参数选择吋 应使仏 让放大器崗相端与反相端的夕卜接电植相罅，确徠 
运算放大器处于对_平衡工作状态，以珲消除放木器的偏 i 电流及其瘭移的影响*.皮相 1 
比例运算放大器的主要性破参数是闭环增益4、输入电阻 〜:和 一 3 dB 爾 环带索/尸 • 
如果:刹用理想琴算放大_的模型来芬析反 相比裯 运算放大器，就显傳非常简便•編 
理想运算放大器的第一条结论一一同相端与反 ft 端不取电流，可得 

' ^ = ° '. V :::; 

If — If 

根据第二条结论 一 同相端电位等于反相端电位，并考虑濟 t / + = 0,可知 U 一 = 0，这# 
反相端电位为“零”的现象是反相运算放大器的共同特点，如做“虚地' 由庇导出 

! //d 

Rf 

... .• . . •，. - s ' - • , . A • . - ：* 



由上列方程组，得 


* 这个问题的理论分析详见本节 之五. 
的分析由本节之六给出. 
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(b) 


图 >5-4 反相比例运算放大器 
( a ) 原理电路； （ b ) 等效电路. 

: .U. (7-1 • . \ \ ^ : 1 . / -V : .u” . .. 

••• .• 、 i . . ‘ -，•.•>，:•， 厂 • *' . •• . ； ' : . * > : ./ - ... ' .1 . . .. • : ■: - •? 

K F = 77^ = — ^ (5-4 〉 v 

U sr ； R f 

武中，做奠捐 比例运緣放夫緣的理_闭环增益，或简称为理想 增益. 利用图 5-4( b ) 
的,效电珞也能很抹求得式 (5 - 4) •: 

式(5_4)表明，在运算放大器具有理想特性的条件下，闭环增益仅与外部电路的电 
驵&和 心有关，而与放大器本身的参数无关，选用不同的电阻比值 R f / R u 就可得到数 
值不同的增益 Kr . 由于电阻的精度和稳定性很高，所以闭环增益的精度和稳定性也 
是很高的，这是运算放大器在深度负反馈条件下工作的一个重要优点.式(5_4)中的负号 
表明，输出电压与输入电压之间的相检相反，所以本电路取名为反相比例运算放 

士袈 V .:，、） 

' :; \ > r , . : . v , .. .； .. r 

当先=為由式 (5 - 4) 得 

%i I 八“、 ' .f •’ • •， •' • •• y ： y\ v — J: “ 、二 ：_■ i 5 , ：， ' .，,'•• . - % , .. … k, 4 ■ 一 ' * ■ % 

K F = ^= - 1 (5-5) 

Usr 

这就是最简单的单位增益反相器，简称反相器. 

考虑到反相端为“虚地”，电位为零，所以反相比例运算放大器的输入电阻 G 就约等 
于输入回路电阻沢/，即 

rsr-^^Rf (5-6) 
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例 S -1 在图 5- 4中，若 R f = 10 kQ , R f =邛0 则 

T , R F 100 X 10 3 t 

p = — - — - - - = - 1 

R f . 10 X 10 3 


, r sr ^ R f = 10 kQ 

所以这个电路是增益幅值为 10 的反相放大器，或者说这个电路是增益为一 10的放大器， 
它的输入电阻约为 10 k 仏 

一般 来讲， Rf ^ Rp 的取值范围为1 ki 3 -d MQ , 这也是输入电阻的范围，增益幅值: 
的范围为0.1—100,工作频率范围为0—10 kHz . 

二、反相加法运算放大器 

反相加法运算放大器也是一种反相_算放大器，它是在图5_ 4 的基础±，增加 若无输 
入回路，以便对多个输入信号电压实现代数相加运算，原理电路如图 5 _5( a ) 所示.与图 
5-4相比，除输入回路为三个外，其余完全相同•当然输入回路数目不仅限于三个，还可 
根据需要适当 增减. 

图 5-5 的加法电路首先将各输入电压转换为电流，在反相端 C 总后流向反馈回路电 
阻 R F ， 经 转换为输出 电压. 由于反相端为“虚地”，三个输入电压彼此独立地通过自身 
的输入回路电阻转换为电流，故能精确实现数相加运算 • 



( a ) ⑻ 

图 5-5 反相加法运算放大器 
旮)原理电路; Mb ) 等效电路. 


根据图 5-5( b ) 的等效电路，由于“零子”的龟压和电流为零，可得 

j _ u srl 

Jn — 

R n 

7 _U sr2 
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由上列方程组，得 
当 R fl = Rf 2 = R f3 


Rf 

Jf ~ //r + If2 + //3 

〜一 (|^ 1 + 念〜 + 念〜) 

^ Rf 时，，上式简彳匕为 

.二’ \ ' ' ■»■' - " i . ' • ._ . 

U SC ^ — 导' C^rl + U sr2 + U sr ^) 


(5-7) 


(5-8) 


由式 (5-7) 和式 (5- S ) 可以看出，在运算放大器具有理想特性吋，各相加项的比例因子 
仅与外部电路的电阻有关，而与放大器本身的参数无关，造当选择各电画阻值，就能得到 
所需的比例因子，因此这种加法电路可以达到很局的精度和稳定性.考虑到等式右边的 
负号，这个电路叫做反相加 法器. 加法运算体现在各输入电流在反相端相加，故有的书上 
叉把反相端叫_“相 in 魚”，:或称为 “2” 点.孙稽_ 阻仏 用来保证电路真有平衡对称结 
构，它的植应选为 - 


或一般表示为 


Rp - Rn//RMR f JRp 




R 



:V 



O = 1 ， 2, 3 3 • • •) 




由于反相端为“虚地 '故 对每个输入信号来说，加法运算放大器的输入电阻分别为输 


入回路电阻 #/ i ， i ?/2 和及/3. 

则例 J 5-2 在图 5-5 中，若， 广⑽，一⑽和 心…， 


―~ 4C/^ rl — 2U sr2 — U srS 


U sc - 


Rr 


\R 


n 


Rz 

Rf 2 


U sr2 




R 


U s , 


r 3 


n 


当运算放大器的最大输 出电隹 范围为 ±1 2 V 时，显然，加法电路正常工作条件是 


1 — 4 U srl — 2 U sr2 — U sr3 \ ^ 12 


如果事先不知道输入电压的极性，上述条件应考虑最不利情况，改写为 

4|^ r i | +2\ U sr2 \ + \ U sr ,\ <12 


三、反相运算放大器 

在其他应用场合，图5_ 4 的输入回路和反馈回路元件不一定都是一只纯电阻，根据实 
际需要，它们可能是一个电抗元件，甚至是一个复杂的网络.例如，当图 5 - 4 的反馈回路 
电阻用电容代替时，就成了积分运算放大器；当用电容代替输入回路电阻吋，就成了微分 
运算放 大器; 用复杂阻容网络代替输入回路电阻和(或)反馈回路电阻吋，就能组成有源滤 
波器和有源校正电路，等 等. 可见，如果用不同元件和阻容网络来组成图 5-4 的输入回路 
和反馈回路，就能得到功能不同的各种反相运算放 大器. 关于功能不同的各种反相运算 
放大器的各自特点将在今后各有关章节中讲述，这里，仅将反相运算放大器的共同特点归 
纳 如下： 
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第一，各类反相运算放太器的闭环增益和 
输入阻抗 Z # 的数学表述式具有相同的形式.如果 
我们用 A 代表输入回路总阻抗， Z F 代表反馈回路 
_总阻抗， z /代 表放大器同相端对地的外接补偿纖 
抗，且 Z P 保证同相端与地之间 有直流 通路，则可得 
图 5-6 所的通爾反相运算放犬器的电路形式. 

根据反相比例运算誠大器的闭环 增益和 输入电 
阻的推导方法，不难得到反相运算放大器的理想闭 



图 5-6 反相运算放大器 


环增益和输入阻抗的- 


-般表达式.闭环增益的频率特性形式是 

U ,, Z F 


闭环增益的传递函数形式为 


输入阻抗为 


K F ( jco ) 


K f ( s ) 


U sr 


Z / 


z . 


u sc py _ z F o ) 

UsrO ) 

2/ 


(5-9) 


(5-10) 


(5-11) 


不难看出，反相比例运算放大器的增益表达式 (5-4) 和输人电阻表达式 (5-6) 是上列 


关系式的特例. 

第二，输人回路电流//将全部流经反馈回路 ， 总有 

k (5-12) 

第三 3 反相端和同相端电压相等，且总等于零. 

C 7+ == £7- = 0 (5-13) 

这就是反相运算放大器所特有的“虚地”现象〃 ■■ 

. 当然，反相运算放大器的共同特点还很多，但从应用电路的分析来看，这三条最 基本， 
应用也最多.在今后分析电路时，我们将直接引甩式 (54) 至式(5-13)，而不再重复它们 

的推演过程…： k ； ： . ；.：-. • - -： i ，.- .、： v . 

务 . -'■：： f ' ,, ..*■•••— . ■■■■ ■ ■ / ■■: - r : '•- "i r " l % ' i 

四 s 反相运算放大器的性能扩展 

•' '：... .... ... . :: . ...... - .. . . ... . -• * L ... 


这里涉及的性能扩展仅限于应用电路本身的改进， 不包 括采用高性能集成运放太 
器，或者采用通用集成运算放大器和分货元件组成的组合运算放大器. 下 面介绍提高输 
人电阻和输出电压的方法 • 


1•提高输入电阻 

图 5-4 电路的输入电阻不可能太高，特别是闭环增益的幅_要求很大时，提高输入电 
阻就更 困难. 例如，若鼕求输人电阻为100 ki3, 闭环增益为 一100 倍，则据式( 5 _ 4 )和式 
(5 -6)，应选 R = 100k F = 10 1^3.但是10_电阻太大，不仅会加大输入偏置 
电流、失调电流及其漂移的影响，产生直流运算误差，而旦，闭环增益的精度、稳定性和带 
宽都将严重恶化' 为了解决上述矛盾，可采用下列方法: 


* 详见本节之六. 
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^ F 1 U X R?Z 



(r „ [^Fi + ( 及 F2" 及 F3)] 
、 P ^~Rf + Rfi + (RF2I/RF3) 

图 5_7 T 型电阻网络的应用 


(1) T 型电阻网络的应用 
T 型电阻网络的短路传输电阻很大，但组成晒 
络的三个电阻并不大，因此,可用它代替图 :5-4 电路 
的反馈回路电阻，获得较高的增鐘幅值，又能避兔采 
用高値电阻，电路如图 5-7 所囊:、 

因为反相运算放大器的 反相端 为“虚 地”， 据图 
5“7电路中所注的符号，不难得到 

JJ 一 C^Fl// RF?i) jj 

1 R# •机 11 輪 m 


由上列方程组，得 


d 

u‘ <r 


Rfi + Rpi + 


1 R . r 


(5-14) 




这就是图 5-7 电路的理想闭环增益 > 将它与式 (5-4) 相比可知， R n + R F2 + ^^ 

\ 尺尸3 

当于反馈回路电阻 7^. 实质上，它也就是 T 型电阻网络的短路传输电阻 


R J 7 


1 FI U - 


_ 及及 F2 + RfiRfs + Uf3 

^ F 3 


(5-15) 


式 (5 - 15) 表明，将比值 R F 2 / R F , 选大，则不用高值电阻也能得到很大的值.例如―选 
Rpi — Rp 2 ~ 10 kiQ ， Rfs 100 Q 5 jill ) Rp 的信为 1.02 

显然，这个电路的输入电阻傷和图 5-4 ^ 祥，由式 (54) 决定:补偿电 阻化应 保证整 
个电路处于平衡对称状态，为此，的选择应使同相端和反相端外接直流有效电阻相等. 
同相端外接对地电阻为 Ep ; 反相端外接对地等效电阻为两个分电阻并联，一个是 A (认 
为信号源内阻为零)，一个是从反相端到输出端的等效电阻（认为放大慕的输出电阻为 
零)•，因此应使: 备 f ' ， 

R p = 々[及刊 土 . （及 F2 / 尺❾ )] . (5 -16> 

Rf + Rn + CRr 2 // R ^ 

例 5-3 在图 5-7 中，若均= 100 kQ, R VI = 195 kQ, R F2 ^ 50 ki 2, R F3 =1 ki2 > 
则有 ， 


•^>1 + Rf 2 


RfiRfi 

Rf ^ 


195 X 10 3 十 50 X 10 3 


10 


R Fl + R F2 + 


RkRn 


195 X 10 3 X 50 X 10 3 
— 1 X 10 3 ― 


10 X 10 6 
100 X 10 3 
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r sr = R f == 10 0 kQ 



Rp = 


j? F1 屮 (^R F2 //R f? ^)] ^ 
R f + r fi + CRf2//Rf{) 


66.2 kS 



可见，这个电路能满足高输入电阻和高增益的要求，而又不必釆用高細电阻•不过 i 输入 


电阻被所限定>所以要进一步提高输入电 阻仍 9 
然面临高阻问题，为此可采用 自举扩 展电路 • 

(2) 自举扩展原理 

如果输入回路电流能:主要由运算电路本身提、 
供，则向输人信号源索取的电流就几乎为零，;这对 
夕1#信号源来涵> 相当于电路具有很高的输入电 
晦，这正是输入电阻的自举扩展原理 • 利用，种 
原理组成的反相比例运算放大器的输入电阻河达 
100涵左右. 

图 5 _ 8 是按输入电阻自举扩展原理组成的反 
相出例运算旗大器，它用11两只组件，不为主放 
大器，接成图5- 4 那样的反相比例运算放 大器; 為 
是辅助放大器， 电路® 过它为主放大器提供输入 



电流，使运算电路向信号源索取的电流极少. 


显然 ，主放 大器為的增益为 


辅助放大器4的增益为 
所以 

V .V 1 ■'； ■； :; I 

这样^流经电阻7?的电龠为 


K P 


Use. 

U sr 


R 2 

Ri 


K 


FI 


Usix 

Use 


2 R \ 


sci ~ KpKpiU sr ==^ 2 U sr 


J _ - Usr r . 

R R 


(5-17) 


又反相运算放大器的反相端为“虚地'流经电阻圮的电流为 

U sr 


/ r == 


Ri 


所以 3 运算电路向信夸滬_取的电流为 

7 一 7i ― /== (麦— i ) 〜 


由此得图 5- 8的输入电阻为 


r sr 


^ Usr 


RRi 


R- R t 


(5 - 18) 


由式 (5-1 8 ) 可以看出 ，当及 == 时，输入回路电流 L 将全部由為提供，在理论上， 
这时输入电阻为无穷大.实际上 ，尺与 A 之间总有一定的偏差，特别是为了防止应用电 
路发坐振荡，还必须人为的 使及略 大于於 i ，确保武右边分母略大于零，所以输入电 
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阻仍有限定.设若电阻相对偏差（及一 iO /丑 为 0.01 %，&为 low ， 则输入电阻为 iott 
这是普通反相比例运算放大器无法达到的指标 . :电路的主要缺点是提高增益幅值时 
仍要面临高阻问题，且要精确匹配两对电 阻私和 

(3) 高输則电祖高增益反相比例运算放犬器 # D 「 

若将 T 型电阻网络和自举扩展原理结合起来，无_能组成旣有较高的输久电阻，又有 

t 较高的增益幅值，而且不必釆用高_： 

电阻的反相比例 运算钕 大器. 

T 型_阻网络和自 举扩展 原理相 
结合的達算电路說 I 图 5-9 示，图中 
A 2 为主放大器，接成图 5-7 那样的高 
增益反_放大4为 辅助放 大器， 
接成反相器，运算电路通过它经 T 型 
电阻网络向主放大器提供输入回路电 
流，以便提高电路的输入电阻.不难 
_出，图 5-9 电路的闭坏增盡 由式 
( 5 “ i 4 )_ 定，补偿电阻見应按式( 5 - 
16) 选用.可以证明，这个电路的输入 
电阻为 
r ^Rf\R + (RF2//R F d] 

5 r … sr R t + R - r f1 — 

通常有 i ? 》这时，上式可简化为 h 

r sr 〜 -^ - (5 - 19) 

R f + R - R n 

像图 5-8 —样，为了保证应用电路不发生振荡，必须确保式 (5-19) 右边的分母大于 
零，即应使 ( R f + R)M 总呈现正 條差. 荐 i ?/ = 100 ki 3, 相对偏差 ( R f + R - R F1 )/R 
为 0.01 %，则输入电阻为 lOOOMiS ， 它是相当高的，而电路的增益幅镎俸例: 5 - 3 所_ 那样， 
可以很高，而又不必采用高值电阻 v 电路昀主要缺点是匹配电阻的对数比图 5 _ 8 电路还 
多. • • 



2. 提高输出电压 、 

大多数通用集成运算放大器所用电源电违^ ±15 V ， 这使它的输出电压的最大线性 
范围差不多限定在土1 2 V ，峰-峰值约为 24 V . 当负载所需的驱动电压高于此值时，除了 
选用输出电压更高的特殊运算放大器外，也可用通用运算放大器来承担此项任务.这时， 
可将两只通用运算放大器组件组成差动输出电路，输出电压线性范围可扩展一倍，达到 
士24 V 左右，峰-峰值可达48 V 左右. 

j 「图 5-10 是按上述方法组成的麦_输出电路，图中，為为主放大器，接成反相比例运 
算放大器，為为辅助放大器，接成单位增益反相器，形成与4输出靖极性相反的另一输 
出端，获得差动输出的 效果. 不难看出，这个电路的输出电压为 

( 5 - 20 ) 
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^ . CRp^Rf/IRF) ^ 

:: '，卜亂」^ :输出电压的扩展：.七: ；" A : 卜‘ 

当两只组件的最大线性输出电压范围相同时，图 5-10 电路的最大线性输出电压范围就是 
单个组件的两倍，且适用于不接地负载，即所谓“浮动”负载. 

五、反相运算放大器的运算误差 

反相运算放大器的三条共同结论，即式 (5-9) 至式 (5-13) 都是在运算放大器具有理想 
特性的条伴下推导出来的.实际运算放_器的性能最好也只能接近理想特性，而不可能完 
全达到理想特性.十分明显，实际运算放大器的性能衞离理廬特性愈远，上 述兰条 共同结 
论的近似程度就愈差 ，这 这三.结论为依据的所有运算关系式的运算蓮差 M 愈大.因此， 
有必要研究运算放大器性能非理想时所引入的运算误差，以正确选用运算放大器及 
其外接电路元件参数提供理论依据 n n : 圓 

运算放大器性能不理想时 i 旣引起应用电路的定态误差，也带来动态误差，这时，应用 
电路的输出电压不再单纯决定于输入电压和外接电路元件参数，而与运算放大器本身的 
参数有关，在高频应用时，还与电路的寄生参爾关「違算威天器本身的各种参数对运算 
精度的影响大小，隨应用条件不同而着所差异 J 在小信号嵩精度直淹运算电路中，运算精 
度主要取决于表调及其_移、-效输入噪声电压和 掩入电 数 ： :在也信号高精度交 
流运算电路和参#衮流_算电路中，等效输： A 豳声 电辱、增带宽由、上升速率和输入电 
容等性能参数对运算精库的影响，将突出 起籴. 在精密■算％路中，运奪放失■尚输出电 
阻、共模抑制比和电源电压抑制比等参数往往也必须加以考虑.所以，在分析一个具体电 
路的运算误差时，应有所侧重. 4 厂 

为了使结论具有^般性，这里只限于讨论一些主要的来源，或从应用来看，属于 
必须了解的误差来源.分析方法基手彷真原理，即甩相应的电气元件来仿真偏离理想特 
性的误差因素.分析步骤是先讨论单项误差因素尚影响，然后再综合各种误差因素的总、 
影响识_齡漏. 

: 运算放大器引起的运算误差可从两个方面来看 b —是失调和漂移，二是参数不理想， 

现分别过轮如下…:‘，'少’“' -! ： : . V 4 

调和漂移误差 ":；. 1 .... 

: ‘ W'.:.: 3.n ：:印巧 < Kf '. L f > a ' "rv :: itrv ; c , ^ ^ i, . e . ! 

jg 算放大器的输入失调电压、输人羅均偏置电流、输人失调电流，以及划 m 隨温 度&时 
间和电源电压的漂移，是使应用电路产生定态误羑的主要原因.在实际应用中^失调影响 
通常可以在运算之前通过调零加以补齒，但漂移影响却不可能补偿;:故应特别重视失调漂 
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移的影响. 

(1) 失调电压及其漂移昀影响 二 , 

由运算放大器的性质可知，当同相端与反相端之间的电位差为零吋，若输入失调电压 
和漂移为零，它的输出电压也为零，:否则，输出电压就不等于零.当存在失调电压吋，为使 
输出电压重新回零而必须在两输入端之间施加的电压，就是输入失调;电压 f / w 若把输入 
失调电压的漂移记作美调电压及其漂移的总和用 C / L 表示，则有 

同理，当存在失调电压及其漂移时，把一个数值上等于[/ I 的电压源加到实际放大器 
的输入端，如图 5-11(0 所示，可使它的输出电压为零，同样，若把同一电压源加到图 
5-1 l ( b )_ 电路输人端，也能使该电路的输出电压为零^由此可见，対外部电路来讲 y 当 
只考虑失调电压及其漂移的影响吋，实际运算放太器可用 M 个数值上等于1/^的电压源 
和一个理想放大器来仿真. 



C a ) v (b) 


图 5-12 输 a 失调电压:及其漂移的影响： ：、 .： - \^ r； r .^vr 

，：. （0 . 电路； （b) 等效电 路. 

> .… • ... • » >. :. ：\ •- •- ； •: •: i ! } ’ '• , 'V 、. . C . •: • • 

因为失调及其漂移是一种直流或近似直流的缓慢变化的误差信号，所以它对反相运 
算放大器的影响，只能通过外部电路元件 Z/，z F 和中与频率无关的直流有效电阻起 
作用. 这时，对失调及其漂移 而言， 输入回路和反馈回路中的全部电容枏当于开路;，全部 
电感相当于 短路. 因此，在研究失调及其漂移的影响时，不必对图 5-6 的一般电路进行分 
析，只对图 5- 4 的反相比例运算放大器进行分析，就能得到普遍 适用的 结论.时图5-4 
与图嫌 6的参数对应关系是:_和 i? P 分别相当于 Z y ，Z P 和 Z P 中与频率无关的 
直流有效电阻 Q(0)，Z F (0) 和 Z P (0). 

根据上述说明，输入失调电压及其漂移対反相运算放大器的影响，可用图 5- 12分析， 
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图 00 中，反相比例运算放大器的外接输入回路、反馈回路和周相端补偿电路元件不变，仅 
实际运算放大器用它的等效电路——电压源加理想运算放大器来代替图 ( b ) 是國 
( a ) 的等效 电路. "卜 ，， .' 二〗、 

裉据理想运算放大器的两条重要结论以及电路理论，注意到图 5-120) :中注明的符 
号，不难列出 


C7- = C7+ = 0 

u I = u f os + u. 

Usr - % 

Ri 


u ： 


Jf 


i 


由上列方程组，得 
式中 


Use 


h-l 


Rt 


+ Use, 


U： cl 


+ R , r oi 


(1 + \K F mu 


(5 - 21> 
(5 - 22) 


式 (5-21) 由图 5-12( b ) 的等效 电路也能简便得到. : /：•：；；；；； 

将式（5- 2 1)和式 （5-4) 相比可知，£/> 是央- 电$及萁瘭移在输出 ■引 _的 误差电 
压. I 仏 I 愈小， 输出误差电压|£/。|固然减小，但由输人信号电压决定的有效输出信号电 
压 I K F U sr \ 也随之减小，可见，为了比较各反相运算放关器的性能优劣，应当把误差电压和 
输入电压进行比较，为此，必彡页将 tC 的影响折舍到输\端进行 分析. 用闭环 增益心 除 
以输出误差电压 U ， scV ， 就得到 f 折合到反相运算致大器输入 磕的误 差电压 

[/: 


.. u r sr y ; — 


1 seV 


= — 1 


UL 


(5 -23> 


k f \ tel 

前已说明，主要关心 的是声 调电压漂移的影响.是失调4压 .瘭 移电压 
之_: 1 -般来说， At /。: 是温度 r 、 时间/、至黾源电压和贪电源电压瓦的 a 数，故可 

■ [.1 …V:. ..：：、：. 卜— （ 、.乂 a *' ： .v[ : u'vn i；r ] f : ; l.、W . ■ i:x. . 

表示为… I 厂二 ‘ 


du BTJ BTJ dTI 

AU nf = AT + At + - AE C + ^^ AS, 


dT dt dE c dE 

这样， k 合到输入端的、由失调电压漂移引起南漠差^电压可表示成 


AU 


srV 


1 


IM 


iA£/ c 


通常温度漂移的影响最严重，所以仅考察温度漂移的影响吋，土式简 化为: 

^ 1 、 dU os 


AU 


srV 


1 + 


I h dT 


AT 


(5 - 24) 


(5 - 25) 


(5 - 26) 


由式 (5-22)，（5-23)，（5_25) 和 (5,26) 可爆看出 „ 在反相运算放大器中，失调电压增益 
(1 + I 心 I )、折合到输入端的失调误差电压和失调漂移误差电压 △ W . y ， 在数值上 
都分别比信号增益心、放大器本身的失调电压 tc 和漂移△1^更大_为7减小失调电 
压及其漂移 tn , 在输入端引入的误差电压，即为了削弱输入误差电压在输入信号中所占 
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釣比重，除了选:謂失调 i ： 压及其漂移小的集成运算放大器外，应尽可能采用数值上较大的 
.顔环 增益, . .； ^ : - ./ : 、 / - - 

例 S - 4在图 5-12 中，若实际运算放大器的二 5 mV ， (dUjdTy- 10 ^ V / m ? 
工作温度范围为 15 —45% :漂移误差电压不应超过输入信号电压的1势，当闭环增益为 
— loo 时，折合到输入端的误差电压为 :! 

心 = -( 1+ 1^1)钆 

--( 1+ Ttr)(^ + ^ Ar ) 

= — f 1 + -丄 ^(5 + 10 X 10— 3 X 30) 

V 100/ 

〜一 5.353 mV 

漂移误差电压为 

AU srV ^ - (l 

\ \Kp\ J dT 

^ — 0.303 mV ! V : 

允许的最小输入信号电 压为、 \ f 1 

\U srmin \ > |△[7 砷 |/li 〜 30•3nlV … 、厂 :：V 

若闭环增益为一 10,则上列 I 备值相应变;^ 

U f srV ^ - 5.83 mV 
CJJ srV ^ —0.33 mV 

' . : 二 J ^ min | >33 mV 

由上列计算值可以着出闭钚_益幅瘡的夫小■误差电压的 影响. 

(2) 输入苹均偏 置电飯 、失调电流犮其瘭移的影响 

像分析输入失调电压及萁鉍移的影响一样，输入率均偏置电流、失调电流及其漂移的 
影响也可用仿真原理分析. 

由运算放大器的性廣可知，当同相端与反相端的偏晝电流相等时，若输入■调电流及 
其漂移为零，它的输出电庄也为零，杏则就木等于零.当存在失调电 流吋， 为使输出电压 
重新回零而必须在两输入端施加的偏置电流之差，就是输入失调电流设这时的同相 
端偏亶电流为反相端偏置电流为1，则 

. I os I b -一 I (5 - 27) 

而输入平均偏置电流为 

— Chi ^ 7^> (5-283 

2 

我们把同相端和反相端的徧置电流及其漂移分别记为^和 / u 漂移记为△仏 
则有、 

ii + — + 

:%一 = I 卜 + 厶1 卜 

当漂移量 a / m •和 △/— 不能互相补偿时，失调电流和平均偏置电流也将出现漂移和 
A / h 若把失调电流、输入平均偏置电流及其漂移分别用 L 和4表示，则显然有 

Vos ^ I or+ os 3 I b — 一 b+ 十 一 —v ^ (5-29) 
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1'b — lb + A/^ = — CLb+ + / 办一 ） + 丄 （△/&+ 十 A/ b S) 

2 2 

= -1 0 U + ID (5-30) 

2 

这样，当存在失调电流及其漂移时，为使输出电压童新 回零命 必须在同相端和反相端施加 
的输入电流，显然应为/“和/“，如图 5- l 3 ( a ) 所示，同样，把这两个电流源按同样方法 
加到图 5-13( b ) 的输入端，也能使该电路的输出电压为零.由此可见，对外部电路来讲， 
当只考虑偏置电流、失调电流及其漂移的影响吋，实际运算放大器可用两个数值上分别等 
于和/“的电流源加一个理想运算放大器来仿真. 




图 5-13 只考虑输入偏置电流、失调电流及其漂移影响时的仿真说明 
( a ) 实际运算放 大器； （ b ) 等效电路. 



图 5-14 输入偏置电流、失调电流及其漂移的影响 
( a ) 电路； （ b ) 等效电路. 

根据上述说明，输入偏置电流、失调电流及其漂移对反相运算放大器的影响可用图 
5-14 进行分析，由图 5-14( b ) 的等效电路，可得 




Ip 


Usr+ n+Rp 

Rf 

一 l’b+Rp ~ Use 

— 一 —Rr..—— 


/, = / F + n 一 

将上列方程组与式 (5-29) 和式 (5-30) 联立求解，得 
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式中 


U sc 


U， scl = 


Rp - Rp[l + 


Rf 
R 


Usr + U： cI = K F U sr + Tf scI 


Rf 


ib + 


+ i? P l + 


Rf ； 


(5 - 31 > 
(5 - 32> 


对比式 (5-31) 和式 (5-4) 可知，是输入平均偏置电流、失调电流及其漂移在输出 
端引起的误差电压.输入平均偏置电流及其漂移一般都比失调电流及其漂移大一个数量. 
级以上 ，因此，必须首先消除偏置电流其漂移/〖的影响.由式(5-3 2 )不难看出，若使 

R f ^ R P (^1 + 警 )= 0 

或 1 

R P = ■ $ fR ， 一 == R f // R F (5-33> 

R f + R f 

则/【的影响就被消除了.由差动电路理论可知，平衡对称电路对消除偏置电流的影响十 
分有效.运算放大器的输入级总是平衡对称的，所以，只需使外接电路平衡对称就能达到 
消除偏置电流影响的目的.式(5_33)的物理意义是运算放大器的同相端和反相端的外接 
直流等效电阻必须相等，这正是平衡对称电路的基本要求，这个 杨理本 质具有普遍的指导: 
意义. 

在的影响消除后，就只剩下失调电流及其漂移的影响了.这时，式(5_3 2 )变为 

U f scI = R f V 0 s (5-34) 

像失调电压及其漂移的影响一样，有实际意义的是折合到输入端的失调电流及其漂移的 
影响.为此，用闭环增益除以输出误差电压就可得到折合到反相运算放大器输 
入端的误差电压 

U： rJ = ^ - R f I f os (5 - 35) 

失调电流和输入平均偏置电流的漂移是温度时间/、正电源电压^ 
和负电源电压 E , 的函数，它们可以分别表示为 

AI os = ^- AT + ^- At + AE C + - AE e (5 -36> 

dT dr dE c dE e 

(5-37) 


( 5 - 38 > 
(5 -39> 

式(5“32)， （5-35) 和 (5-38) 表明，为了减小输入平均偏置电流、失调电流及其漂移在 
输入端引起的误差电压，除了选用七，及其漂移都小的集成运算放大器外，还应按式 
(5 - 33) 选用同相端对地外接补偿电阻 J ? P ， 并尽可能采用数值上较小的输入回路电阻 A . 

例 5-5 在图 5-14 中，若实际运算放大器的 7 o ；=50 nA , /, = 150 nA , dlJdT 
— 0.1 fxA/°Cj dl h /dT = 0.3 " A /° C ， 工作温度范围为 15—45° C ， 漂移误差电压不应超过 


AI b = -^AT + 里1 At + + -^- AE e 


dT dt dE _ 

这样，折合到输入端的、由失调电流漂移引起的误差电压为 

AU srJ = -- RfAI os 

仅考察温度漂移的影响时，上式简化为 


dE £ 


AU 


srJ 


— R f 


dips 

dT 


AT 
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输入信号电压的 1 %， Rf = 10 kQ , 则当式(5- 33 )成立时，折合到输入端的误差电压为 
U f SfI ^ — R f los = — 10 X 10 3 (50 X 10 一 6 + 0.1 X 10 一 3 X 30) 


一 30.5 mV 


漂移误差电压为 


AU 


srl 


一 R 1 


dU 

dT 


-AT = - 30 mV 


允许的最小输入信号电压为 

\U srmin \ > \AU srJ \/l% - 3V 
若 = 即没有偏置电流补偿时，则上列各值相应变为 


U f srl 

^Usrl ^ 


Rf (y + n 




di ( 


dL 


2 dT 


dT 




!07 mV 

105 mV 


mini > 10.5 V 

由上列计算值可以看出补偿电阻的作用十分 重要. 

(3) 输入失调及其漂移的影响 

当同时考察 u os ， h 和^以及它们的漂移的影响吋，可以证明，它们在输出端引起 
的误差电压 C 4 是和之和，即 

Rr 


\ +^Av r os + 

、 R f ) 

R f + R P (1 

当满足补偿条件式 (5-33) 时，上式变为 


Rr 


Rp[l + 


Rf 


lb 


Rf 


JJ r sc = (^1 + 晉 •) £/“ + RfIp, 


(5-40) 


(5-41) 


廣斤合到反相运算放大器输入端的总误差电压为 


U， sr = 


1 + 


U f os - Rflos 

XV jp / 


1 + 


I ^ fI 


u ： 


折合到输入端的、由漂移引起的误差电压为 


AU S 


I K f \ 


AU os - R f A! c 


RiKs (5-42) 


(5 - 43) 


式中，失调电压漂移 AL 7 OJ 和失调电流漂移分别由式(5_2 4 )和式(5_ 36 ) 决定. 当只 
考察温度漂移的影响时，上式简化为 

風 一 M [(! +点)告+均告1 (5-44) 


由式(5-，42)，（5-43)和(5_ 44 )可以看出，当输入回路电阻 均 较大吋，应着重考虑失调 
电流及其漂移的影响；当均较小吋，应着重考虑失调电压及其漂移的影响.这是因为当 
及/较大吋，同样的失调电流和漂移所形成的误差电压就大，因而有可能超过失调电压而 
上升为主要的误差来源. 
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上述各项结论，都没有考虑信号源内阻 A 的影响.当仏# 0 :时，只需将上列各式 
中的心用 ( R f + R x ) 代替， 就把 I 的影响考虑进来了.当反_运算放大器在交流耦合 
条件下工作，例如，输入回路中串有一隔直电容，则失调及其漂移对定态误差的影响可不 
予考虑，这是因为在交流耦合条件下，失调信号或直流信号是无法通过耦合电容的.这 
时，只需注意失调及其漂移不要使运算放大器的静态工作点偏离过大，以致使放大器的输 
出信号脱离线性工作范围. 

例 S -6 若有增益^ - 10的比例放大器，它所用实际运算放大器的失调及其漂 

移参数如例 5- 4和例 5-5 所示，当 jR / == 1 时，有 

=11 fiV/°C 

R f = 100 ^ V/°C 
dr 

可见在本例中，当心在1 U 3 以上时，就应着重考虑失调电流及其漂移的影响了， 


1 \ dU os 
K F \ J dT 


2 . 闭环增益误差 


运算放大器的失调和漂移使应用电路的输出信号不单纯决定于输入信号，还取决于 
失调和漂移，引 t 起运算的定态误差.运算放大器的参数——开环增益、输入阻抗和输出阻 
抗等不理想吋，将使应用电路的闭环增益不单纯决定于外接回路元件的参数，还取决于放 
大器本身的这些参数，它们既带来运算的定态误差，也产聋动态误差.因此有必要研究这 


Z/? 



图 5-15 开环增益的影响 


些参数对闭环增益的影响，引入误差的大小，以及缩 
小这些误差的方法. 

(1) 开环增益的影响 

运算放大器的开环增益不理想吋，反相运算放 
大器的实际闭环增益可用图 5- 15的等效电路导 
出.运算放大器的图形符号中的 K 0 ( jaO 代表实际 
运算放大器的频率特性，它意味着该放大器已非理 
、‘ 想. 


图 5-15 中的放大器既然不是理想运算放大器，它的开环频率特性由 K 0 ( ja >) 描述，则 
= 不再成立，但在仅考虑 Ko ( jco ) 的影响吋，同相端与反相端仍无任何电流 流过， 


据此不难得到 


U+ = 0 


u sc = Ko(/co)d — 

f _ U sr - 
if - 

Z / 

J t _ U- - Use . 

Z p 


由上列方程组，得 


KpCjco ) 


If — If 

= l 一 

， U sr 


z t 


Zf 


KqQco')FQu )') 」 
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K’ F (jw) = K f Qw) 


( 5 - 45 ) 




式中，是理想闭环增益的频率特性，由式 (5-9) 决定. F 叫做反馈系数，它的频率 
特性为 


F (/ co ) 


Z , + Z z 


(5-46) 


在运算放大器的应用电路中，式 (5-45) 右边方括号中的量叫做增益误差系数，它与= 
之差就是增益相対误差.量 A ( p ) F (/ co ) 叫做回路增益的频率特性.回路增益是信号经放 
大器和反馈网络，沿反馈回路一周所获得的总增益，它决定了实际闭环增益与理想闭环增 
益之间的近似程度，也决定了闭环的稳定性，在运算放大器的应用电路中，这个量十分重 
要. • 

实际上，据式 (5-45) 不难导出，由运算放大器的开环增益不理想所引起的闭环增益相 
对误差为 

s _ KpCja)') — K / F (jw') = _ _ 1 __ 

K F (jw) ^ 1 + K 0 (jco)F(jco') 

因为在应用频率范围内，常有 |^ 0 (/ co ) F (; co )| » 1,故上式可简化为 

^ 0 ( ； to)F( ； co) (5_47) 

可见，闭环增益的相对误差与回路增益成反比.利用这个误差公式可以估算_路增益 t 
限所引起的误差，也可 I 根据所要求的相対误差确定所需的回路增益，以便选用符合要求 
的集成运算放大器. 二..、‘ 

^由于在信号颊率范围内 | 心(沁 ）1 一般很大，所以在分析闭环增益的定态误差吋，运算 
放¥器的开环增益的不稳定性往往比它的大小的影响更重要. K 0 ( jco ) 不稳定引起的闭 
环增益的不稳定之间的定量关系，可由式 (5-45) 对&(沁）求导得出./^(一）对 / a >) 
求导，得 : 

2iK^ja>y _ K ( , f FO) 1 t 

dK 0 ( jco ) 1[1 + KoCico ) F 

将式 (5-45) 与上式合并，得 

dK ^ Cjco ^ _ 1 dK 又 jw ) 

K f F Qw ^ 1 + KoQcyFCjco ') / C 0 (; co ) ’ 

因为 |^ co ) F (/ co )| » 1, 上式简化为 

dKpCj^') ^ 1 dK 0 (jco) ( 5 — 48 、 

/< K >) 〜 K Q (jaOFUaO KoCj ⑺) 

上式表明，运算放大器本身的开环增益的任何变化所引起的闭环增益的变化，都被衰减了 
回路增益倍，这正是运算放大器应用电路采用深度负反馈的重要优点之一. 

例5-7在图5-4中，若 R f = 1 kQ „ i? F = 10 kQ ^ K 0 = 10 5 ^ 则回路增益为 


R f + R f 


=10 = 10 5 , 则回路增益为 

lx 10 3 = 10^_ 

10 X 10 3 + 1 X 10 3 11 
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所以 


= 0.011 % 


这就意味着，当理想闭环增益 


10时，实际闭环增益却为 


Kp ^ Kp(l — 5 ) & — 9.9989 


当 QdKjK 。 = ±1%，则 


可见，闭环增益所在范围为 


dr F _ 1 dK 0 

K f F 〜 K q F K q 


± 0 . 00011 % 


Kp ^ — 9.9989±0.000011 


木过，由于回路增益很大，用式 (5 - 11) 和 (5-6) 计算的输入阻抗和输入电阻已经足够精确, 
以例 5-7 的参数为例，按式 (5-6) 计算吋， 

T sr ^ Rf — \ \lQ 

考虑了开环增益有限的影响吋，输入电阻 


KoRf 


IX 10 3 1 


R f \l + 

L K 0 R f ~ 

卜 10 4 - 
10 5 X 10 3 - 


1.0001 k £3 


Ko ( jco ) 


足见其影响之小. 

开环增益-带宽积和上升速率对反相比例运算放大器的动态精度的影响将在本节之 
六讨论. ^ 

(2) 开环增益和输入阻抗的影响 

运算放大器的输入阻抗不是无穷大，也将产生闭环增益误差.若应用电路所用运算 
Z , 放大器的输入阻抗较高，或者工作频率较低，则 

~~~宇 与开环增益相比，输入阻抗对闭环增益误差的 

Z , :、 r ^' 者阿@絲 ii % 碰，继腦難 

■ I _ 0+ 大器的输入阻抗不高，特别是工作频率较高时， 

- r 一- ™ 输入阻抗的影响就突出的显现出来了.在高频 

__ T £ 应用中，输入阻抗中的电容分量往往是影响闭 

- ^ 环响应速度的重要原因. 

在分析运算放大器的差动输人阻抗 Zd 对 
反相运算放大器的闭环增益的影响时，必须同吋考虑开环增益有限的影响，如图 5- 16所 
示，这是因为开环增益有限吋，才有# t >_， 从而有电流流经 Zj 的影响才能显示 
出来.据图中所注符号，不难列出 

U 4- 1 pZp 

u sc = ^o( ； co)(f/ + - 广一） 
j _ Usr - U- 

f Zf 


图 5-16 输入阻抗与开环增益的影响 
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i F 


ip 


- Use 


Z F 




Ua 


解上列方程组，得 


式中 


Z d 

i f = i F + it 


KpCjco^) == = KpQay) 


K 0 Cjco)F，CjaO 




F(jco) 


A _, z + .Zulu 


z f 


Zj + Zv > 


( 5 - 49 ) 


( 5 ~ 50 ) 


仏 O /) 和 FCjco ) 分別为理想闭环增益和反馈系数的频率特性 r 分别由式 （5-9) 和式 (5- 
4 6) 决定. 

比较式 (5-49) 和式 (5-45) 可知，当同吋考虑差动输 A 阻抗和并环增益的影响时，只要 
用新的反馈系数 FXjco ) 代替式 (5-45) 中的 F ( jco ), 则闭环增益 K ^ jco ) 仍具有一般表 
达式 (5-45) 的形式，进而闭环增益相对误差公式(5-47)，以及闭环增益相对稳定度公式 
( 5 - 48 )同样成立，但原式中的 F ( jco ) 都要用 FXjco ) 代替•由式 (5-50) 可知，该式右边 


分母的模总大于一，因此总有 


\FXjco)\ < \FQca)\ 

这就意味着，2^的作用相当于使反馈系数 FXjco ) 的幅值减小，进而使有效回路增益下 
降，结果导致闭环增益相对误差和稳定度都变坏.为了保持回路增益不变，可提高开环增 
益来补偿心的影响.当外接补偿阻抗 z P 和较大时， ; Z , 的影响会随之加强， 
这在应用中也应加以考虑 • 

例 S -8 除^ = 100 LQ 夕卜，其他参数与例5-7相同，则 I 有 

pf ^ _ F __ = _ F _ 、 

1 + Mr p + ― R f R z ~\ 1 + 2RfRp — 

Rf + Rf 厂 r d (R f + R f ) 

= __ I _^ F — 

1 ^ 2 X 10 3 X 10 X 10 3 1.0182 

100 X 10 3 (1 X 10 3 + 10 X 10 3 ) 

所以闭环增益相对误差为 

(5^ ^ 1.0182 X 0.011% ^ 0.0112% 

K 0 F ， 

实际闭环增益为 


Kp = K f (1 — 5 ) ^ — 9.99888 


当⑽ 0 /仏）= 


±1%，则 


dKp 

~ K ^ 


^ t ：- ±0M0n2% 


可见闭环增益的可能范围为 

〜 一 9 . 99888 土 0.0000112 

如果取 A = 1⑼ ki 3， i? F == 1 MG ， 其他参数不变 ，则 上列各量变为 
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Kp ^ 


2.818 

0.031% 

— 9.9969 


土 0.00031% 


K F ^ — 9.9969±0.000031 

将例 5-7 所得值与本例比较，可看出^的影响.此外，由本例还可看出，当外部电阻加大 

时， Q 的影响也随之加强. 

r — ——1=3~—— (3) 开环增益和输出阻抗的影响 

实际运算放大器的输出阻抗不是零， 
十一^= 1 i 也产生闭环增益误差.由于绝大多数运算 

o sr Zp ~ 岛、' _ 0+ 放大器的输出级都釆用某种形式的互补射 

— i 极跟随器，它的输出阻抗很小，其影响和开 

I 1]^ 环增益与输入阻抗的影响相比，除个别情 

况外，一般都可略去不计. 

图 5 -n 输出阻抗和开环增益的影响. 当需要考虑输出阻抗的影垧吋，可用 

图 5-17 的等效电路进行 分析. 由这个等效电路不难得到 & 


I KoU w ) 


图 5-17 输出阻抗开环增益的影响 - 




(5-51) 


K f Q (ja>)F(jco) 


Mm ) 


(5-52) 


K [ Qai ) == 」^(,仞)——— Z jU Z uUA ^ (5-52) 

1 + ^ sc0 z ， 

心(伽）和 F (/ co ) 分别由式 (5-9) 和式 (5-46) 决定. 

比较式 (5-51) 与式 (5- 4 5)可知，输出阻抗对闭环增益的影响可用新的开环增益 
KC —) 代替原有的开环增益 K q ( jco ) 加以考虑.式 (5 - 52) 表明，只要 Zw 不为零，就有 
\ KoM \ < (沁）|，所以的作用相当于放大器的有效幵环增益下降，结果使有效 
回路增益减小，进而导致闭环增益的相对误差和稳定度恶化.实际上，由图 5-17 可知，在 
放大器差动输入电压恒定不变的条件下，由于外接回路要取负载电流，在上形成压 
降，故空载输出电压自然大于有负载时的输出电压，从外特性看，就好像有效开环增益下 
降1\由式 (5- 5 2 )可以看出，像补偿输入阻抗的影响一样，提高开环增益也能补偿的 
影响 • : 

当运算放大器的开环增益和输出电阻不理想时，反相运算放大器的输出阻抗不再为 
零，这吋的输出阻抗可表示为 


1 + KoC/co)F(;o3) 

(4) 闭环增益误差 

采用前述各单项误差的分析方法，不难得到同吋考虑开环增益、输八阻抗和输出阻抗 
时的闭环增益公式 
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式中 


t ) 


(5-53) 


CO ) 


u sr 


= KpQco ') 


dj F’Cjco) 


Ko^jco') = Kg^jco') — Z 尸 ( Z sco^_Zf// ZfS) ("5-54*) 

k pQ ⑴)， FX / co ) 和 K ’ oCjco ) 分别由式 (5 - 9)，(5 - 50) 和 (5-52) 决定 • 

对比式 (5- 5 3 )和式(5- 4 5)可知， K 0 ( fw ), Z d 和 Z %。 对闭环增益的影响，可用新的回 
路增益 KXf ^ FXfco ) 代替一般表达式 （5 M 5) 中的回路增益 &(»(—) 加以考虑. 
由前述各单项误差分析结果可知，这个结论是完全可以预料的.必须指出，运算放大器的 
⑴) 和4特别是 K 0 ( jco ) 是引起闭环增益误差的主要原因，所以常用关系式 (5-45) 
和式(5_4 9 )来描述实际闭环增益. 


3 •总关系式 

综上所述，反相运算放大器的总运算关系式可表为 

Use ^ KfQ(X)^( 1}sr + ^r) (5 - 55) 

式中，和 t /^分 别由式 (5-53) 和式 (5-42) 决定. 

六、反相比例运算放大器的参数选择 

在选择图5_ 4 的反相比例运算放大器的元件参数吋，一般应考虑下列五个方面的要 

求. 


1. 减小漂移误差 

漂移误差是运算电路定态误差的主要成分，降低漂移误差是提高定态运算精度的关 
键. 式(5- 43 )和式(5_ 44 )表明，减小漂移误差的主要途径是选用失调漂移比较小的运算 
放 大器. 当明确了漂移误差要求后，可由式(5- 43 )和式 (5-44) 求出对运算放大器的漂移 
指标要求，并据此选用适当型号的组件. 

外部电路电阻的阻值在产生漂移误差中也起着重要作用，为消除偏置电流漂移的影 
响，应按式(5-* 33 )选用补偿电阻并尽可能将&选小，将比值 Rp / Rf 选太. 

电阻稳定性差也产生漂移悮差.当阻值超过1 时，如果不采用特殊电阻元件而 
用一般电阻元件时，就很难保证电阻有较高的稳定性了.所以，运算电路中的电阻阻值一 
般不宜超过 1 MC . 

在减小漂移误差的措施中，元件的老化处理也不可忽视.应用电路组装之前，应将运 
算放大器和电阻元件进行老化处理.此外，还要注意防止寄生漏电. 

2•提高闭环增益的定态精度 

漂移误差减小后，提高闭环增益的定态精度就成了提高应用电路定态精度的另一个 
重要措施馨 

由式 (5-45) 不难看出，提高闭环增益精度应采取两项措施.第一，提高理想闭环增益 
精度.这就是说，当闭环增益精度要求明确后， K F ^- XR P / Ri ) 中的两只电阻的精度 
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等级就决定了，实际电阻的精度等级至少应高于这个等级.像阻值的稳定性一样，当电阻 
阻值过高吋，不采取一定措施，电阻精度就不可能很高.一般也不宜超过1 以1 一 100 

为宜.第二，提高回路增益.在回路增益中，运算放大器的直流增益^起着决定性的 
作用，必须重视它的选择.此外，由式 (5-46) 可知，若将反相比例运算放大器的反馈系数 


F = 


Rf 


( 5 - 56 ) 


R f + R F 

选大，也有利于加大回路增益 • 

在运算放大器型号已选定的条件下，对于一定的值，亦即一定的 F 值，若能合理选 
择外接回路电阻的阻值，则运算放大器的开环增益 K 。， 差动输入电阻 Q 和输出电阻 
对闭环精度的影响可以降到最小.由式 (5-50) 和 (5-54) 可得反相比例运算放大器的回路 
增益为 - 


K ^ F r = 


K q 


1 


r S co 


CRp// Rfz// r sco) 


R f 




F 


1 + 


Rp // Rj Z 

当 R fz : » R F 》 r sc0 , r d 》 FR f fP » 1 的条件下，上式可简化为 

K , \/ F \ _ K 0 Fr d R F 


2 FR t 

r d 




+ 


’ scO 

*^7 


l 


2 FR , 

rd 


2 F R 2 f + (2 ； Vo-P + rd)^F + 


对心求导，并令其等于零，可得对应于 KW 最大时的&的最佳值对 
衣 F 求导，得 


dK^F r _ K 0 Fr d (r d r sc0 - 2FR 2 f ) 

dR F [2FRI + OrscoF + r d )R F + w 0 ] 2 
由狀; = 0,得 


Rfz = 


r dr sco 


2F 


(5-57) 


同理，若考虑负载电阻吋，有 


Rfz 


rdZscoRfz 


!2F(R fz + r^) 

由于总有 Rf ， r sc 0 , 故在一般情况下，都用式 (5-57) 来选择反馈回路电阻的最佳值_ 
例 5-9 若运算放大器的 r d = 1 MQ , = 100 Q , 在要求 K F — 100的条件 

> r F ，由于 -... 

1 1 


F 


由式(5-57)，可选 


Rp — R Fz 


1— K , 


^ scO 


100 


0.0099 


2F 


所以 


Rf 


- R f 

k f 


f l X 10 6 X 100 
2 X 0.0099 


= 710.7 Q 


71.07 U3 


这样，运算电路的输入电阻也为710.7 0，当不满足输入电阻要求吋，若不选用 Q 更大的 
组件，则输入电阻和精度就不能同吋 兼顾. 这吋，应据实际情况，以满足一项指标为主. 
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3. 减小动态误差 

'运算放大器的增益-带宽积和上升速率有限是应用电路产生动态误差的主要原因.当 
然，应用电路的寄生电容，特别是外部回路用了较高阻值的电阻吋，微小的寄生电容和 
局值电阻组合在一 '起， 也能引入明显的动态误差，故从减小动态误差出发 3 i ?/， i ?/： 和 
的阻值也不宜过大 • 不过，在反相比例运算放大器的应用条件下，这一因素带来的动态误 
差往往不是主要的. 

( 1 ) 运算放大器增益-带宽积的影响 

运算放大器常常具有单极点的频率特性，它的数学表达式为式 ( 5 - 1 ), 将它代入式 
(5 - 45) 中，简化后，得 


K , F (jcx)') = K F - 

1 H - - - h jco —^ — 

1 K 0 F K 0 F 】 

通常有 &.F ：» 1 ，上式近似为 

K , F (^ jco ') ^ --- (5-58) 

1 + jcot F 

式中，为反相比例运算放大器的理想闭环增益，由式 (5-4) 决定， 々为 闭环的极点吋 
间常数，它等于 


t F =------ - 

K 0 F K ( i w 0 F 

将式 (5-3) 和式 (5-56) 代入上式，得 


这样，反相比例运算放大器的频率特性仍然是单极点的，它的闭环一3 dB 带宽匕由时间 
常数 G 决定 ‘ 

/f = 」一== f c F (5 - 59) 

27tTp 2?t 

上式表明，运算放大器的幵环增益-带宽积愈大，反相比例运算放大器的闭环一3 dB 
带宽就愈宽，换句话说，要想获得较宽的闭环增益频带，就必须选用增益-带宽积 K 0 co 0 大 
的集成运算放 大器. 在运算放大器及其相位补偿方式已选定的条件下， K 0 oy 0 = co c 为常 
数，这吋，闭环 一 3 仙带宽 / F 与反馈系数 F = R f /( R f + R f ) 成正比，郎闭环增益幅值 
R ^/ Rf 愈小，闭环频带 愈宽. 这样，闭环增益幅值的选择，既要考虑应用电路本身的需要， 
也要兼顾漂移误差和闭环带宽的要求. 

例 5-10 假设运算放大器的开环幅频特性如图 5- 2 所示，它的 /,= 10 6 Hz ， 则反相 
比例运算放大器在各种增益幅值下的闭环 一3 dB 带宽如表 5-1 所示. 

上例清楚说明，随着闭环增益在数值上加大，闭环带宽就随之减小.上例还表明，反 
相比例运算放大器的闭环一 3 dB 带宽一般都比运算放大器的开环一 3 dB 带宽大好几个数 
量级. 虽然如此，但闭环带宽毕竟有限，仍将产生一定的动态误差. 

在交流工作条件下，输入信号为正弦波，闭环带宽有限将产生幅度误差和相位误差， 
即通常所说的频率领域误差，或简称为频域误差.由式 (5-5 S ) 可得反相比例运算放大器 
的幅频特性 KO ) 和相频特性舛 O ) 




K 0 (jo 0 F 


Rf^ 

Rf 
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表 s -1 不同增益幅值下的反相比例运算放大器的闭钚带宽4 


I^fI 

p— 1 

fF = Ffc (Hz) 

1 + [J^fI 

1 

0.5000 

0.5X10 6 

5 

0.1667 

0.1667X10 6 

10 

0.09091 

90.91X10 3 

50 

0.01961 

19.61X10 3 

100 

0.009901 

9.901X10 3 




\K F \ 


Rr/Rj 


Vl + Or 尸 ) 2 v " 1 + (/// f ) 2 


② F (⑺）〜 _ 沉 — tg 一 1 COT > 


7t 


tg " 


© 


(5-60) 


在 f < f F 的条 件下， 幅度误差系数 1/ V 1 +(//匕) 2 可展成 下列幂 级数： 

1X3X5/ /V 
2 X 4 X 6 \/ F / 


+ 



t (^) 2 + ^( 0 ~ 


+ 


,lX3X5X7//\ 8 

— . .. 丨 ■ 1 I _ _ ■ 1 ■ " ■__ • • • 

2X4X6X8\/ f / 

这样，反相比例运算放大器的幅度误差 AK ’ F ( f )、 相对幅度误差 5(0 和相位误差 △<(/) 
可分别表示为 


△4(/) = 600— 1^1 ^ Iiv F | I 


1 


+(0 


= ,^i[-i_(xy + n jx-ixj (iv 

L 2 \ f F J 2 X 4 \/ F / 2 X 4 X 6 \ f F J 

+ 1 X 3 X 5 X 7 (上丫 _ • • 

2 X 4 X 6 X 8 \/ F / 






(0 + 器盼 


1 X 3 X 5 

2 X 4 X 6 


+ 


1 X 3 X 5 X 7 

2 X 4 X 6 X 8 



^ ① ’ f ( J ) — ( —7 t ) == — tg ^ 1 

当输入信号频率 f 比闭环一 3 dB 带宽 / F 小得多吋， g 卩/ « f F , 上式可近似为 


△ W ) 〜 

5(/)〜 


K f 


(i ) 2 


2 


(0 


(5-61) 


/f 


式 (5-61) 表明，在的条件下，幅度误差和幅度相对误差都与信号频率的平方 
成正比，与闭环一 3 dB 带宽的平方成 反比; 相位误差与信号频率成正比，与闭环 — 3 dB 带 
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宽成反 比. 由此可见，带宽 b 愈宽，频率误差愈小.而且在带宽有限的条件下，信号频率 
高时，要注意幅度误差的 影响; 信号频率低时，要注意相位误差的 影响. 

例5-11假设匕= 10 6 Hz ， 在 | 心 | =： [时， 由表 5 -1知 / F = 0.5 X 10 6 Hz , 当 
信号频率由1 Hz 变到10 kHz ， 由式(5_61)可以算出，幅度相对误差将从2 X 10- 6 ppm 迅 
速增长到200 ppm , 变化了 8 个数 量级； 相位误差将从2 X 1( T 6 弧度增加到2 X 1 CT 2 弧 

度，变化了 4 个数 量级. 换句话说，随着信号频率的增加，幅度误差要比相位误差增长得 
快得多 • 


在模-数和数-模变换这一类信号变换电路中，变换信号大都是瞬变的脉冲信号，因 
此，运算放大器应用电路的阶跃响应特性十分重要.所谓阶跃响应是指在阶跃输入信号 
作用下，应用电路的输出信号随时间的变化 规律. 在阶跃输入信号作用下，反相比例运算 
放大器的输出本应为阶跃输出，但当放大器闭环带宽和上升速率有限吋，它的响应速度是 
有限的，阶跃输入不会导致阶跃输出，在吋间领域中出现动态误差，简称吋域误差.下面 
先考察闭环带宽有限带来的吋域误差. 


负的阶跃输入信号的时域方程为 


,0) 


j — E sr (广 > 0 ) 

I 0 0 < 0) 

它的拉普拉斯变换等于一 因为式 (5-58) 的传递函数为 

K f F ( s ) = 

U sr (j) 1 + t F s 

将 U sr ( s ) - - Ejs 代入上式，得 


(5 - 62) 


(5-63) 


U sc (s) 


K f E sr 


1 + tfS 


上列方程的拉普拉斯反变换是 


U sc it ) 




K v E sr (1 - ^ rF ) 


= ‘( oo)(l — e - 2 响0 (5-64) 

由式 (5_6 4 ) 可以看出，在带宽有限的条件下，阶跃输入不再产生阶跃输出，在输入信号阶 


跃瞬间，输出电压的初始值为零，只当阶跃输入电压作 
用很久以后，输出电压才达到它的理想值一理 
论上 5 当/ OO 吋，才有 

〜(°°) = — K F E sr (5-65) 

在阶跃输入作用下，输出电压的阶跃响应是吋间的指 
数函数，特性如图 5-1 S 所示，表 5-2 是它的计算数 
据 • 

图 5-18 的曲线和表 5-2 的数据表明，经过一倍吋 
间常数 h 输出响应从零上升到理想值的 63.2 %.当 
经过的时间，分别为 2.3 t >，4.6 r F ，6.9 和 9.3 r F 时， 
输出响应将分别达到理想值的90%，99%，99.9%和 
99.99%.因此，只当 t > 6.9 吋，输出响应的相对 
误差才能小于3.1%. 


Osr 
0 - 

一 £订 


U sc 



的阶跃响应 
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表 5-2 图 5-18 曲线的计算值 


Of) 

the 

|>“(oo)] 

(4) 

“sc 

[u sc (oo)] 

t 

⑹ 1 

Use 

0: c (OO)] 

1 

0.632 

3 

0.95 

5 

0.993 

2 

0.865 

4 

0.982 

6.9 

0.999 

2.3 

0.90 

4.6 

0.99 

9.3 

0.9999 


例5-12假设 = 10 6 Hz ， 在尺 — 100吋，由表 5-1 知 / F = 9.901 X 10 3 Hz ， 
进入 0.1 %误差范围所需的最小过渡时间为 

. 6 9 

^min ^ 6.9 tp — ： - ^ 111 fis 

2tt/ f 

若— 1，相应的 / F = 0.5 X 10 6 Hz ， 则上述值变为 

^min 2.2 flS 

上列计算值充分说明闭环带宽有限对时域误差的影响. 

在上述动态分析的方法中都进行了线性化，故所得频域误差和吋域误差的结论仅适 
用于在小信号条件下工作的应用电路.当反相比例运算放大器在大信号条件下工作吋， 
特别是当大信号阶跃输入吋，它的动态特性将主要由上升速率决定. 

(2) 运算放大器上升速率的影响. 

运算放大器的上升速率 SR 是有限的，这是因为相位补偿电容和各级晶体管的寄生电 
容的充电需要一定的吋间，而它们的驱动电路又只能提供限定的驱动电流，所以 SR 的实 
际大小与相位补偿电容、各级晶体管的寄生电容等许多因素有关.低速运算放大器的 SR 
值在1 V /^ s 左右，高速运算放大器可达 15 G -200 V /^ s . 

运算放大器上升速率 SR 与最大功率带宽之间的关系由式 (4-24) 给出： 

f = SR 
P 2^ U scM 


式中为运算放大器的额定输出电压. 

可见，在大信号工作条件下，放大器输入信号的频率不得超过否则输出波形将出 
现较大的失真 • 即有 

/ < /p = —(5-66) 
2 nU scM 


通常，运算放大器的最大功率带宽 / p 比小信号闭环带宽 t 窄. 

例 5-13 若运算放大器的 SR = 10 V / w ， 最大输出电压为±1 2 V ，所以在大信号 
工作条件下的输入信号的最高频率为 


/max ^ fp 


2宂 t /心 


cM 


10 X 10 6 
2 tt X 12 


133 kHz 


若只需要5 V 的输出电压幅度，则上述值变为 


/max ^ 318 kHz 


可见，若能降低最大输出电压，电路在大信号工作时的带宽可望进一步提高. 

(3) 响应速度的改善 - 

上述动态分析都在相位补偿电容为固定值下进行的，若能减小相位补偿电容，则反相 
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比例运算放大器的阶跃响应速度可进--步提高，这是因为相位补偿电容减小后 ，放 大器的 
单位增益带宽 A 和上升速率 SR 的限定范围就可相应放宽.相位补偿电容是用莱保证闭 
环稳定性的，例如为了保证单位增益放大器的闭环稳定性， 5 G 24 所需的外接补偿电容约 
为 3 0 P F , 若能减小反馈深度，则为保证闭环稳定性所需的相位补偿电容值可以相应减 
小. 这样，既能减小反馈深度，又不影响运算性能的应用电路，就能提供更高的响应速度， 
实际电路如图 5-19 所示. 



(a) (b) 

图 5-19 响应速度的改善 
( a ) Rp = Rfl!R F IIR； ( b ) Rf//R F . 


对于图 5-190) 的电路，当仅考虑放大器开环增益 K 0 ( ja >) 的影响吋，利用图5_15的 
分析方法，所得实际闭环增益的公式仍具有一般表达式 (5-45) 的形式，这时，只需将原有 
反馈系数 F 换成新的反馈系数铲就可以了. 


1 + Rf 

R 

如果在工作频率范围内，环路增益 K 0 ( w ) F r » 1,则电阻 R 的加入不会影响比例增益精 
度，但反馈系数却减小了，因而为减小相位补偿电容创造了条件.这个电路的主要缺点是 
输入失调电压影响较大，据图 5-12 和图 5-14 的分析方法，可以求得这个电路的失调及其 
漂移在输入端产生的误差电压为 

^ = ~ + W + f) u，os " R,I，os 

和式 (5-42) 相比，失调电压及其漂移的影响大大加强了.例如，若 = 一 ^=1001^ 
= 则 [^的 影响将加大约 50 倍.考虑到失调及其漂移是缓慢变化的量，可通过 

电容隔断它的影响，所以可在及中再串入一只电容如图 5-19(b) 所示，只要电容 C 足 
够大/则不会影响交流负反馈深度，但却能消除失调及其漂移通过带来的附加影响. 

4 •输入电阻要求 

当应用电路和信号源之间，或应用电路之间相互连接吋，往往有阻抗匹配要求.因 
此，反相比例运算放大器的输入回路电阻&常常只能在一定范围内进行选择.通常是据 
匹配要求定出输入电阻，再由输入电阻 选定均 的大小.由例 5-9 可知，&过大吋，将与 
R F 的最佳值发生矛盾 • 
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5 •其他要求 ♦: 

运算放大器的输出电流有限，而反馈回路电阻是放大器负载电匯之一，故 两者相 
互约束，不能随意 选择. 若放大器的最大输出电压和输出电流分别为仏和人 M ， 负载 
•阻为均”则显然应有 

iRrf / Ru ') > ^ ( 5 - 67 > 

^ scM 

上式是限定范围或选用的依据 • 

有时，为了节省组件数量和简化电路，闭环增益也有限定，使 R ^ i R 1 也不能随意选 

择 • 

习 题 

在本书应用电路部分的习题中，除了特殊情况外，一般习题中的运算放大器参数都如 
表 5-3 所示 • 


表 5-3 应用电路部分习题中所用运算放大器的参数 


失调和漂移参，数 •• 

U os = 土 5 mV l os = 土 10 nA h = 100 nA 
d Jhl = 5 mV/°C ^f： = 0.1nA/9c ^ 1 

dl al a l 

劫态参 —： . 、—. 

频率特性 Kodco ) = x 

K 0 == 10 5 (lOOdB) /o = 10 Hz 1 C = 1 MHz 
上升速率 SR = 10 V/iUs 

输入、输出电阻: 

t ^ = 1 Mi 3 f f = 100 ^sco ^ 100 Q 

共模抑制比：. 

CMRR = 80 dB 

额定输入、输出参数： 

U d M = 士 5 V U c m = 土 10 V 
U scM = 士 10 V 、 I scM — ±10 mA 

电源电压和电源电压灵敏度： 

E c = 15 V -tE c =-15V SUR= 100 juV/V 

噪声电压：、 

Z7 N = 10 jitV 


题 ,5—1 按〜 =100 ki 3， 心 = 一 2 ,选用比例运算放大器的外部回路电阻参数 • 

题 S-2 已知加法运算放大器的运算关系为 

U sc = — C ^ U srl + 2 U sr2 + 0.5 D 

且反馈回路电阻 Rf - 100 L<2, 试选各输入回路电阻和补偿 电阻. 

题5-3已知实现两信号相加的反相加法器的电阻参数为 Rn^Rn = 心 =及，试求: 
: (1) 补偿电阻焉厂： ，： 

(2) 运算关系式？ 



(3) 当 U M = 3 V, U sr2 - 2V , U sc ^? : - : ' 

若 Rri = 3 V ， t /, r2 == — 4 V , U sc — ? 

( 1 2 * 4 ) 若〜^和分别为三角波和方波，它们的周期相等，心 i 的变化范围为0— 
— 4V ， 〜 2 为0— 4 %当〜由零变到 一 4 V 对，方波刚好位于4 V 电压上. 
试绘制输出电压波形，注明电压变化范: \ 

题 5*4 已知具有两个输入信号的反相加法运算放大器的 7^ = 501 d 2, R f2 ^100kQ y 
R F = 111 kQ^ 试求： 

(1) 补偿电阻灭/>=? 

(2) 运算关 系式？ _ V 、:.：… 

(3) 若 t/w = — 5\/ 2 V ， C7 灯 2 篇 5\/ 2 V，= ? 

若 C^rrcO V ， U sr2 = — 5\/ 2 U sc = ? 

(4) 若 Usri^a 心 2 是同频 (/ = 50 Hz ) 词幅(幅值为 2 V) 的交变电压，但卷 i 为魏 
半波整流波形，〜 2 为正弦波，且两者相位相反，求〜的波形、峰值和平均值？ 
该平均值与〜 2 的有效值有何关系？ 

题 S -5 反相比例运算放大器的外部电路元件适当变更，苛组成 A 系列有用的电路，试回 
答下列各电路中所提出的 问题： ） : L : 

(1) 电阻-电压变换电路如图 5-20 所示，它是测畺电阻的基本电路，为被测电 
阻， 试求: 



图 5-20 电阻-电压变换电路 图 5-21 电流-电压变换电路 


1) %,与之间的关系式？ ，、 . _ 

2) 若 E 尸 6V ， 心 分别为 0.6 LO , 6 LQ ， 60 和 600 kQ y 都为 5 V ， 则各相 

应的被测电阻为多少？ \ 

(2) 电流-电压变换电路如图 5-21 所示，它可用来测量电流，込为被测电流. 试求: 

1) 与 G 之间的关系式？ 

2) 若 7? F = 10ki3, = ± 10 V ，能测的最大电流是 多少？ 

题 5 - 6 在图 5-7 中，若及，= 100 ki2 ， R Fl — R F 2 =100 kQ y 为了使 K F —— 50 y R F3 
应选多大？ ■ 

题 S -7 在图 5-4 的反相比例运算放大器中，运算放大器的参数如表 ,5-3 所示，且 R 产 
10 LG , R f = 100 Jd 3， 试求: 

⑴ K f ， r , r ， F 和； f F 各为多少 ？ 1 s 

(2) 选用心值 ; 

(3) 失调在输出端和输入端引入的误差 电压； 
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(4) 当温度从 15 T 变到吋，失调及其温轉在输出端和输入端引入的误差电压？ 
失调经调零事先补偿掉后，误差电 压又是 多少?若要求温漂误差电压不超过信 

， 号电羅的1^屢_信号电压为多_ 

(5) 若只考虑扉 變增益 的影响，求频率为壽紂的髟， K Q F m S? midKjKd =±1%, 

求冗》的变化范围？当 ^ r = iy ^^ ■，/ :: m : 

(.6) 若还要考虑运算放大器输入电阻的影响，上问中各值又为多少? 。 

(7) 若输入正弦信号频率分别为1 kHz 和10 kHz ， 求小信号吋的幅度相对误差和相 

位误差; 

(8) 若在大信号条件下工作，要求输出电压达额定值，求允许的输入信号的最大频 
率？若最大输岀电压为三分之一的额定电压，允许的最大信号频率又为费少？ 

题 5-8 在题 5-4 中，若要考虑心的影响，求这时的直流_环增益误差 • 
m 5-9 按表 5- 3参数，设计一个= = 100的反相放大器，并算出所得电路的〜和 

.二 、 W : :，.^ . V ；, , - A ,::. . vv ^ v ： .. 1 …..:'.二 

题 S -10 对反相比例运算放大器的性能要求为： r sr > lQkQ , ^ = -100(1±0.1%) ? 
输入信号的最高频率为1 kHz ， 试选电路结构，外部回路各电阻阻值和精度，鉢 
大器的欠。值和 " ：- 

题; S - 11对加法器的要求 为:: L = 一 ( b . 10 R 秦_裤增益误羞小于 Q . 1界，最高 
工作频率为 1 kHz ， 试选电路结构，外部回路各电阻阻值和精度> 放为 器的^值 
和 /,• ,, 

二 " r :- ... 

第三节同相运算妓大器 

] - :: 〆 ■■■■•■■• - - r - ■■令 t v ... :. .■‘ w 

I / : ■〆••〆’ : ■ “ 

与反 ii 运算放大器_似，凡输入信号是从放大器同相输 A ■引入的运算电鉍都叫同 
相运算放大器，它也是应用电路中最基本的 类型. 本节将重点分 I ?同相比例宰算放大器、 
电压跟随塞和同相运算放大器中 i 一些共同性问题，至于其他形式的同相 运弇放 大器及 
其特殊问题将在今 © 的有关章节中介绍 • 

一、同相比例运算放大器 

同相比例运算放大器是同 相运餐 放大基未形态 v 图 5 - 22 是它的原理图，由于输 
入信号从同相侧加入，这就形成了它的一系列不同于反相放大器的 特点. 对于同相运算 
: 电路，除了闭环增益、输入电阻和闭环帶宽等性能指标外，对它的共模抑制能力也十分关 
心. 下面先讨论同相比例运算放大器的闭环增益、输入电阻以及它与反相比例运算放大 

器的 差别. ....：. : 

1. 闭环增益 

利用图 5-22( 砂的等_电路，考瘡到“零子〃的电压和电流都为零，不难列出 


Usr - Use 

r f 
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If — If 

由上列 方_ 组得 

K F = ^- = I + ^ ( 5 - 68 ) 

U sr R f 

式中，叫做同相比例运算放大器的理想闭环增益，简称理想增益. 


R F U Sf R P 



( R ^RTFk- R ^) 

(a) (b) 

图 5-22 同相比例运算放大器 
( a ) 原理电路； （ b ) 等效电路. 

由式 (5-68) 可以看出，像反相比例运算放大器一样，当运算放大器具有理想特性吋， 
同相比例运算放大器的理想增益也仅与外部电路的电阻 及/和 及 F 有关，而与取大器 
本身的参数无关，选用不同的电咀比值就能得到大小不同的增益火^因 I ：增益 
的精度和稳定性都很高.式( 5 _ 68 )右边符号为正7表明输出电压与输入电压同相，故本电 
路叫做同相比例运算放大器.此外，由于 Rr / Rf 为正，所以同相比例运算放犬器的 
增益怠是大于或等于一的，不会小于一. 

像图 5-4 —样，图 5-22 中的电阻用来保证外部电路平衡对称，以便补偿偏置电流 
及其漂移的影响，其值为 Jp = W / Rv \ 


2 •输入电阻 

当运算放大器具有理想特性吋，输入电阻无嶷为无穷大，但-运算放大器特性不理 - 
时，输入电阻就是一个有限值，这吋可用图 5-23 所示的等效电路进行 分析. ，图中，〜 

； , n + ! 厂 . d' : ::: 

Rf 
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和心分别代表运算放大器的差动输入电阻、共模输入电阻和直流开环 增益. 假设同相端 
对地的等效电阻(不包括同相端的共模输入电阻为，，则不难看出，同稍 比補运 算放大 
器的输入电阻可表示为 1 ^ 

r sr ^ Rp + Ov/r) 

所以，求得，•就能得知 r, r . S 


由图 5_23 不难列出 



由上列方程组 ，得 




r c 


= Use 

~~ 


/=£± J = l^r 

r d 

U sc - K 0 (U + - US) 

If ~ // + /i + / 



通常有 〜 》 R f , 



厂0厂4》及 F 和 


+ 


KoCRf/M 


Rp + ( Rf//rd 
KoF 》 l， u 故 4： 式;可租似为 


r d + (匕/尺)#尺 F) 



:, r； : ..；■ r ^ KoFtd . ：t - d ::今 :v. 

式中， F 为反馈系数，由式 (卜 56 ) 决宾•上式表明，从同相端对地视人的输入电阻 (； 不包括 
同相端对地的共模输入电阻为差模输入电阻倍，这正是应用电路釆用深度 

负反馈的优越性.由此得 H m 二… 

1 - '，•'•"、 ’ ,/, ^ v ： * ■> 

r sr = Rp + (^r c //r') ^ Rp+Q^KoF.r^ 

上式右边第一项与第二项相比甚小，常可略去不 i 十，蕞后得〃 


r sr 〜 r c //I< 0 Fr d (5-69) 

由式( 5 _ 69 )可知，同相比例运算放大器的输入电阻很高，它差不多等于差动输入电阻 Q 
乘以回路增益再与共模输入 电阻〜 并联. , 

例 5-14 在图5-22中，若7?广10 = 9 0 U 3, 运算放夫器参数如表 5- 3所 

示，则有.… V 〜、 ... 


K 0 F = K 0 



+ 90 X 10 3 
10 X io 3 


10 


；= 1 (J5 X 10 X 10 3 

Rf + Rp 10 X 10 3 + 90 X 10 3 

■；v ''A ; ； : 、■ •_、 

K 0 Fr d ， 10 4 X 10 6 = 10 10 i3 : 
r sr 〜 rjK 0 Fr d == lO ^ lO 10 ^ 99 MjQ 


这样，若把内阻为 10k*Q， 电动势为 1 V 的信号源作为本电路 的输火 信号，则在输出端能 


得到约10 V的 电压. 若把这同一信号加到例 5 -1 的反相比例运算放大器的输入端，虽然 
那里的 K F = - 10,但在 输出靖雜得 不到一31:0 V的甩压，而是 一5: V的电压，在数量上差 
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不多小了一半.故同相运算放大器特别适用于信号源为高阻的情况，这是它的重要优点 • 

;r ' q 

3•同相与反相比例运算放大器比较 


综土所述，同相比例运算放_器与反相比例运算放大器的主要差别是:: 

(1) 同相输人时5输出与输人 同相; 反相输人时，输出 ■输 入反相 • 

(2) 苘相输入时，闭环增益总是大予或等于一;反相输入时，闭环增益幅值可大于一， 
也可小于一 • 

(3) 同相输入时，输入电阻很高，它差不多等于放大器的差动输入_阻乘以回路增 

益，再与共模输入电阻并联，数量级都在10 以上，可达100 MG 左右;反相输入时，输入 
电阻等于输入回路 电阻， 一賤低 于兆欧 数量级 • ; _ ’ —一’ | 

(4) 同相输入时，放大器同相端和反相端电压都差不多等于输入 fe 压，即加有共模电 

压，故输入电压不得趨出放夫器允许的共模输入电压港围;反^目输入时，同相端与反相端 
电压都几乎为零，没有共廬电 r 压. 因此，词 相工作的运算放大器库具有良好的共模抑制能 
力和较大的共模电压工作 范围. ’丨 / 

(5) 在运算放大器具有单极点的频率特性时，对于相同的闭环增益幅值，同相输入 
时，闭环带宽大，反相输入时，闭环带宽小 • 在同相输入时，闭环增益与反馈系数 F 的 
关系为 

F = —^— = — -~> =丄 / (5-70) 

R f + R F I « K p 

Rf 

在反相输入时，闭环增益幅值与反馈系数的关系为> 

F 一 。 R f ——=—— - ——= 1 (5-71) 

Rf + Rf 1 + 1 + I^fI 

^7 


可见，在相同增益幅值下，同相输入的反馈系数比反相输入时大 ， I 愈小，大得愈多. 
另一方面，不难证明，同相比例运算放大器的闭环一3 dB 带宽与反相比例运算放大器的 
闭环一3 dB 带宽具有相同的数学表达式，即都由式 (5-59) 表述，为 U = Ff c . 由于 i 相 
健，在相同的下，同相输入的 F 又大于反相输入的 F ， 所以，前者的闭环带宽自然大 


于后者的闭环 帯宽. 

例 5-15 设若同相比例运算放大器和反相比例运算放大器的闭环增益輻值都为一， 
运算放大器的频率特性如表 5- 3所示，则同相比例运算放大器的反馈系数和闭环带宽为 

F — —— 1 

K f 


U = F /, =^= 1 MHz 

反相比例运算放大器的反馈系数和闭环带宽为 

1 1 


F 


1 + \Kf\ 

h — Fj c - 


1 +1 
0.5 MHz 


= 0.5 




可见，同相比例运算放大器的闭环一 3 dB 带宽可一直延伸到运算放大器的0 dB 带宽 
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二、电压跟随器 


同相比例运算放大器的重要优点是输入电阻高，输出电阻低.因此，常把图 5-22 中 
的心 取走，组成图5- 24 所示的电压跟随器 ，在 应用电路中，将它置于需要隔离的两个电 
路之间，它的输入阻抗高，从前级电路索取的电流极少，它的输出阻抗低，可向后级电路提 
供一定的负载电流，从而起着良好的隔离作用.图 5-24 中的两种形式的电压跟随器都有 
广泛应用，正如例 5-18 所述，图 ( a ) 电路在发生“堵塞”时 ，心 对电路有一定的限流保护作 
用，这是它的优点，但它比图 ( b ) 电路多用两只电阻，且定态误差较大， 



Vsr R P 
+ o ~~~ CZh 


1=0 

1/=0 



等效电路 



( a ) (^Rp = Rjt) 



等效电鉻 


图 5-24 电压跟随器 


根据图5_ 24 所示的等效电路，对图中所示两种电压跟随器，都能得到 

1 门 Usc-U sr 

可见 

= ^ = l (5 - 72) 

. U sr 

这样，电压跟随器的理想闭环增益等于一，因此，有人又把它叫做单位增益隔离器. 

仿照分析同相比例运算放大器输入电阻的原理，不难得到电压跟随器的输入电阻中 

的等效电阻 r 为 

r = (l + \ d + CRp / Zr ^ 

I \ Rf + r c J 

通常有 ~ 和 K 0 » 1, 故上式可近似为 

r ^ K 0 r d 

这样，图 5_24( a ) 电路的输入电阻可表述为 

r sr ^ R P + ( r c // r ) ^ R P + Xr c // Kor d ) 

上式右迨第一项常比第二项小得多，可略去不计，最后得 

r c // K 0 r d ， ( 5 -73) 
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显然，式 (5-7 3 ) 对图 5- 24 ( b ) 也是正确的 • 可见，电压跟随器的输入电阻很高，它差不多 


等于放大器的差动输入电阻〜乘以直流开环增益 K 。， 再与共模输入电阻〜并联，它一般 
也在10 以上，可达100 左右. 

例 5-16 利用表 5_ 3 的运算放大器参数，由式 (5-73) 可得 


r sr ^ 




10 8 X 10 5 X 10 6 
10 8 + 10 5 X 10 6 


^ 99.9 MQ 


可见，电压跟随器的输入电阻几乎等于运算放大器的共模输入电阻 


三、同相加法运算放大器 

同相运算放大器也能实现加法运算，图5- 2 5是三个输入信号的同相加法途算放大 
器，不难证明，这个电路的输出-输入关系为 


Use = K v (R n /JR t2 //u srl + ~~ U sr2 + ( 5 - 74 ) 

\Rn Rn Rtz ) 


式中，由式 (5-68) 决定. 

在有些应用电路中，利用同相加法运算放大 
器，可节省一些组件，但对组成外部电路的平衡对 
称结构，它不如反相加法运算放大器方便，这是因 
为同相输入回路电阻既要符合式 (5-74) 的运算关 
系，也要满足下列偏置电流补偿要求 
Ul Rti// Rtz — Rj// Rf 

使选用比较 费时. 此外，它的输入相加电压受 
到放大器共模输入电压允许范围的限制；而且信 
号源内阻也要小，否则影响运算 精度. 



(RnH^RfllRp) 

图 5 - 25 同相加法运算放大器 


四、同 相运算 放大器 

像反相运算放大器一样，在某些应用电路中，图 5-22 的外部回路元件不一定都是单 
纯的电阻，根据实际需要，它们可能是一个电抗元件，甚至是一个复的 网络. 但是，由于 

它们都具有相同的电路结构，所以必然有许多共同 
特点. 从上述同相比例运算放大器和电压跟随器的 
分析过程，不难归纳出同相运算放大器下列的共同 
特点： 

第一，各类同相运算放大器的闭环增益和输 
入阻抗 Z # 的数学表达式具有相同的形式.如果用 
具有 Z F 和 Z P 的阻抗元件分别代替图 5- 22中 
的7?;，仏和且在直流工作条件下， Z P 保证应 
用电路的输入端与运算放大器的同相端之间具有直 
流通路，则同相运算放大器的通用电路形式可用图 5-26 表示. 

根据同相比例运算放大器的闭环增益和输入电阻的推导方法，不难得到同相运算放 
大器的理想闭环增益和输入阻 抗的一 般表达闭环增益的频率特性形式是 
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(5-75) 

U sr Z f 

闭环增益的传递函数形式是 

Kf ( s ') = = 1 + ^4~ (5-76) 

Usr(s) Z/Q 

输入阻抗为 

Z, r = Z P + {[l + K Q ( ico) Z F + (Z,//Z///Zf)}//Z, 

若 | Z 」 》 \Z f \, \K 0 QcoyZ d \ ^> \Z F \,\K 0 (jc^)F(jw)\ » 1，则上式可进似为 

z, r ^ Zp + [心 0) F 0 )zjzj 

当上式右边第一项比第二项小得多时，有 、 

Z sr ^K 0 Q^FQ^ZjZ c ( 5 - 77 ) 

式中， F (/ co ) 是同相运算放大器的反馈系数，由式 (5- 46 ) 决定. 

不难看出，同相比例运算放大器和电压踉随器的闭环增益和输入电阻的表达式是式 
(5 - 75) 至 (5-77) 的 特例. 

第二，流经 Z f 的电流勾将全部流经反馈回路阻抗，即 

If — i F (5-78) 

第三，反相端和同相端电压相等，且总等于共模电压％ 

u + = C 7- = t 7, (5-79) 

上述共同结论将在今后的同相运算放大器应用电路申直接引用• ‘ 

五、同相运算放大器的堵塞现象及其预防 娜1 

4同相运算放大器的共同特点之一是钕犬器的同相端和反相端加有共模电压％，一旦 



⑷ - (b) 



( c ) Rp ^ R f ( d ) 

图 5-27. 输入箝位电路 
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这个共模电压超过放大器所允许的共模输入电压范围，例如，反相端信号过大，则会导至 
输入级晶体管饱和，反相端信号直接送到运算放大器的第二级，使反相端的输入性质改 
变，成了同相输入，负反馈变成了正反馈3输岀信号通过反馈回路使输入级晶体管进一步 
饴和，这吋，即使将输入信号撤除，该状态也不会立即恢复正常，这种现象叫做堵塞. 

当发生堵塞现象时，若反馈回路电阻又不够大，反馈回路的电流就有可能将输入 
.级晶体管烧毁，甚至危害第二级晶 体管. 为了避免发生堵塞现象，除了选用共模输入电压 
范围大的运算放大器外，还可在放大器的输入端加箝位电路，确保 If 入端共模电压不超出 
放大器所允许的范围. 

图 5-27 列出了一些可供选用的输入箝位 电路. 这些箝位电 M 中的^二极:管和稳压管 
的漏电流都应十分小，并应避免光照•图 5-27 的 ( a )，（ b ) 和 ( c ) 的箝位电路适用于低频工 
作条件，图 0) 的稳压 篱电容 更大一_，所以工作频率应更低一些.图 5_27( d ) 的电路适 
用于大信号脉冲工作状态， ; 当输人脉冲前沿陡度超过放大器的上升速率 SR 时，电路直接 
通过：=：极管实现输入箝位 . _ 

在小信号的反相运算 M 大蛊中，特另 IJ 是在积分运算僉大 器逵一类具# 电容元件的电 
路中，也会发生堵塞现象，其处理方法，蒂 同梢 运寘放太器类 

六、同相运算放大器的运算误差 

与反相运算放大器不同， _ 相送算族关器的同相端和 M 相端的电压不是零；加有共模 
电压，因此，产生运算误差的原因，除了反相运算放尖慕中 B 经考虑过的那些参数外， 
抑制比 CMRR 有限也是一伞重要因素. 

1 •共模抑制 比、 失调及其漂移的影响 
(1) 共模抑制比的影响 

在双端输入的放大器中，两个输入端的信号极性可同时为正，同时为负，或一正一负 
但数值 不等. 这吋，输入端就 会由现 共模信号电压它是两个输入端的电压的平均值 

Uc - — ( Jj + + UJ ) (5-80) 

2 

理论上，运算放大器爾放大差动输入信号 ( C /+ — 1/_)，实际上，由于电路不完全平衡对称， 
共模电压 R 在输出端也会引起一个输出电压 C /心， 这时的共模增 益&为 


据定义，共模抑制比 CMRR 是放大器开环差动增益心与共模增益&之比 

CMRR = — 0 
K c 

共模输出电压折合到放大器输入端的共模误差电压％为 

C K, 


由上列各式可得 


可见，折合到放大器输入端的共■误 羑电孚 K 雙无输入婦共模电压％与•模抑制 
比 CMRR 之比.当 CMRR 不 等于无穷大时 ，它 将在输入端引 岑误 差电压 0^/ CMRR ) 5 
这个误差电压将和差动输入信号一起被放大，产生运算误 羑.： 


卜、 u e 



图 5-28 只考虑共模误差电压 C 7 c / CMRR 影响的仿真说明 
( a ) 共模电压定义 R = i ( U + + !/-); ( b ) 等效电路. 


像处理失调电压一样，共模误差电压也可用等效电報仿寡，图 5 - 28 ( b ) 是这种仿真 
方法的 说明. 当存在 CMRR 与共模信号凡时，根据前面的分析，把一个数值土等于 
07./ CMRR ) 的电压源加到实际放大器的输入端，能使输出端的共模误 i 电压为零. 如果: 
像图 5-28( b ) 那样，将同一信号加到它的等效电路上，也能获得同样的效果•透兴模 
误差电压的影响可以甩一个数值上等于 (心 / CMRR ) 的电压源和一个幵环增益为 A 但共 
模抑制比为无穷大的运算放大器来 分折. 



根据上述可知，共模误差电压对同相运算放大器的影响可用图 5-29 进行分析.由图 
不难列出 

£/ + - U sr 

U sc - K 0 (U + - UJ) 


• 190 • 


V : 


U c 


CMRR 


1 严一 

h 


Ur 


Rf 
Ui - Us. 

r f 




h 

将上列方程组与式 (5-8 G ) 联立求解，得 

K' F = ^-=n 

U S f 


If 


K f 


1 + 


CMRR 


1 


( 5 - 81 ) 


K 0 F 


式中，/^和？分别为同相比例运算放大器理想闭环漠益和反馈系数，它们分别由式 
(5 - 68) 和式 (5-70) 决定.像反相运算放大器 一样/ 叫做同相运算放大器的回路增益. 
由式 (5-81) 可以看出，为了提高运算精度，除了加大回路增益外，还必须注意选用共模抑 
制比大的运算放大器.当时，式 (5-81) 可简化为 


K ； f 


Use 

Usr 


kAi 


CMRR ‘ 


不难看出， C _ R 在输出端引起的键差电压是 

K f 


U r scc 




GMRR 


(5-82) 


(5-83) 


折合到应用电路输入端的误差电压是 1 



( 5 - 84 ) 


必须指出，式 (5-81) 至(5_83)是在输入电压和共模电压相等的条件下导出的，当两者 
不等吋，必须先求出〜与 R 之间的关系，再经适当置换才能使用.例如，假设心与^ 
之间有下列关系 \ % „ 

U c == aU Sf 


这时，式 (5 - 81) 至 (5-83 沖的％都应 乘以） 后，才正确. 

例 5-17 已知 CMRR - 80 &， U sr ^ I V ，贝到输入端的谋差电压为 

Usr ^ ： . = — = 0.1 mf 


CMRR 10 4 


若 Z 7, r = 10 V ， 贝！ I 


r i ^ 1 mV v ' 、 ： ,： ' 

可见，共模误差电压随输入电压大小而变化 ^ : 

(2) 共模抑制比、失调及其漂移的影响 

运算放大器的失调及其漂移对同相运放大器的影响，：完全可以仿照反相运算放大 
器的运算误差分柝方法进行，演算过程不再重复，仅将窓们的影响和共模抑制比的影响加 


在一起，列于 下面: 


当运算放大器具有失调和漂移，以及共_抑制比有限_，興得运算放大器的输出电压 

可表示为 ::+ r〈 . 。十 （sj L 十； 

U sc = K F U sr + U， sc (5 - 85) 

式中， K 为输出端的误差电压，它等于 ^ 、 

..i ■ : : : : 1 . 

U ： c ^ + U f os + URf // RF ) - Rp ] K + 丄 [( Rf // R ^ + 

I CMRR v 2 J 

V r V ， 

为了减小输入平均偏置电流及其漂移：的影响，通常应使补偿电阻的值满足 


-191 • 


或 


(.Rf//Ri) — R p — 0 


Kp — Rf// Rj 

这是与式 (5_ 33 ) 相对 应的. 这祥，可简化为 




折合到输入端的误差电压是 


Usr 

CMRR 


U r os + R P I ， 0 . 


( 5 - 86 ) 


( 5 - 87 ) 


只考虑温度漂移和共模抑制比的影响时，上式变为 

~~ + AT ( M ^ + k P (5--) 

CMRR V dT dT ) 

可见，折合到输入端的误差电压与环增益无关^且在满足闭环增益的要求下，若能 
将&和中的任意一只电阻阻值选小，对减、小失调电流及其漂移的影响是有 益的. 

例 5-18 若失调及其漂移参数与例 5-4 和例 5- 5 相同， CMRR = 80 dB , R P = 1 kQ y 
t/, r = iv , AT = 30° C , 则对此 同葙比 例运算放大器可求出 


Usr 

CMRR 


0.1 mV AT 


0.3 mV ATR , 


3 mV 


所以在上列的凑数条件下，当及/>在1 以上吋 3 失调电流漂移产生的误差在输入误差 

电压中所 Stfc 重居乎首位…二： : U r -.. A . ，- ...r .■,； : Y ; “ } u — 

若利用上述参数组成电压跟随器，并取0， c/, r = 10 V ，其他条件不变，则有 


1 mV AT 


0.3 mV ATT ?； 


CMRR dT • ' P dT 

上列计算值表明，在电压跟随器中，共模抑制比的最响將加强，此外 y 周相端到信号源之间 
不接电阻对减小案态误差是有戰_，不过，当 i? P = 0,要求 = 0,在发生堵塞现象时， 
反馈回路中电流较大，不利于输入级的保护，这在使用中应 注意. 


2•闭环增益误差 

■ • ... , \ 

运算放大器的参数——开环增益、输入阻抗和输出阻抗对同相运算放大器的闭环增 
益的影响，可仿照反相运算放大器的分析方法 进杼. 它的实际闭环增益的表达式仍具有 
一般表达式 (5- 4 5)的形式，其中的 K F ( j ⑺) 由式 (5-75) 决定. 

当只考虑运算放大器的开环增益 KO ) 的影响时，回路增益为又。(»0)•当 
考虑仏(~)和差动输入阻抗仏、共模输入阻抗 Z , 的影响肘，画路增益为 K 0 _ F ，( 繩 
在 | Z ,| 》 \ Z f \, \ Z C \ » 和 | Z ,| 》丨41的条件下，等效反馈系数尸，0)为 

F '(/ w ) 勿 --___ _ 

1 + 士 [Zp + (z,/z F )] + 导 

Vd Z c 

当考虑 K 0 ( jco )、 输出阻抗 Zw 和负载阻抗 Z " 的影响吋，回路增益为篇(»(»，而 
等效开环增益等于 一 

欠;(々) = 欠。 （ M ) 

! 十 

ZfJCZf + z F ) 
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当伺 时考虑 )， Ay Zm Z ^ o 和的影响时，回路增益约等于 K ' 0 ( ja )) F ’( ja )\ 

3 •总关系式 

综上所述，词栢运算放大器的总运算关系式同样具有式 (5-55) 的形武.运算放大器 
的 CMRR 、 失调及其漂移决定了输入误差电压的大小，它们产生定态误差.运算放大器 
的开环增益、输入阻抗和输出 植抗决 定了闭环增益精度，它们既引起定态误差，也带来动 
态误差.式 (5-86) 和式 (5-88) 指明了减小输入误差电压的途径，即除了选用 CMRR 大、 
失调 及其漂 移小的运算放大器外，还应按式 （5-33) 选用外部回路参数，并尽可能选用小 
的这就意味着需将 R f m R F 中的任意一只电阻阻值尽可能选小.像反相运算放大器 
一样，提高闭环增益精度的主要途径仍然是设法加大回路增益，其中特别要童视放大器开 
环增益的选用 • 

从上述分析中不难看出，同相比例运算放大器和电压跟随器的参数选择原则，除了 
CMRR —项外，其他各项与反相比例运算放大器基本相同，与式 (5-57) 对应的最佳7^值 
为 - 

R Fs « ^j CKL^zIhArsco ( 5 - 89 ) 

由上式求出的值与输入电阻无矛盾，故选用方便. 

习 题 

题 5-12 按下列各运算关系式设计运算 电路： 

(1) U sc = 5 U sr 

(2) U sc ^0.5 U sr 

(3) U sc ^ 3 U srl + 2 U sr2 + U Sfl 

( 4 ) U sc = 2 U srl - U sr2 
题 ％； L 3 推导关系式 ( 5 - 74 ). 

题 5-14 同相比例运算放大器和电压跟随器的外部电路元件适当途更，可组成一些有用 
的简单电路，试回答下列各电路中所提出的 问题： 



图 5-30 同相放大器的通用调零电路 
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(1) 同相放大器的通用调零电路如图 5 _ 3 0 所示，按电路所示参数值，求寒们的闭环 
增益和调零范围. 

(2) 压控电流源电路(又叫做电压-电流变换器)如图 5-31 所示，试分析它们的工作 
原理，推导输出 电流心 与输入电压之间的关系，分柝应用时有何限制条件. 



(3) 电压基准电路(又叫做电压-电压变换器)如图 5 _ 32 所示. 域分析 驾们的工作原 
理，推导它们的基准电 压巧的 表达式，计算电压调节范围. 

2.4 k 
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图 5-32 电压基准电路 


(4) 交流耦合放大器如图 5-33 所示.试分析电路的工作原理，计算输入电阻和电压 
增益，估算电路的静态工作点 . I 


5k 5k 



. 图 5-33 交流耦合放大器、… . 

: ' '' : , ■ \ . ■ , v - : ^ . . ■ V ' - ■ '： ^ ■, " • . 

• • * i * * ■ \ ... •. ； . : 

题 5-15 在图5-22的同相比例运算放大器中，已知為= 10 k £ 2 , R f = 9 0譜，运算放 
大器的 性能- 数如表 5-3 所芣,试求: 

(1) 选用心值； 

(2) 心， f 1 ， r, r 和卜各为多少？^ 

(3) 失调在输出端和输入端引入的误差电压； 

(4) 当温度变化 30° C ， 失调及萁温漂在输出端和输入端引入的误差电压，失调经调 
零事先补偿掉后，误差电压又是多少？若要使温漂电压不超过信号电压的1 %， 
最小信号电压为多少？ 

(5) 共模抑制比 CMRR 带来的误差电压占输入电压的百分之几？ 

(6) 萆只考虑开环增益的影响^求频率为零_的 C ， 和5? m XdKo / Ko ) = 

: ±1 %，求6的变化迨围，当 IV 吋， U sc ^? . 

t 7) 若还要考虑运大器输入电阻的影响，上问中各值又为多少？ 

(8) 若 u sr =0.5^ 2 sin 100 u sc == ? U cU = ? 

(9) 正弦输入信号的频率为 1 kHz ， 幅值分别为 0.5 V 和5 V 时的近似响应種性； 

(10) 求闭环增益-带宽积 K f co f ， 并证明 _ 

Kqco 0 — K f o) f ) (5-90) 

题 5-16 在图 5-24( a ) 的电压跟随器中，若== 10 LO , 运算放大器参数同表5-3,试 
求： 

0) 选用 ： 

(2) ^和 匕各为 

(3) 若〜 = 5 \/ 2 sin 100 u sc = ?最大共模电压多大？ 

(4) 若仅考虑 K 。 和 CMRR 的影响，试证明 


K f F = ^ - - CM —. ^ 1 ^- L _ 

U sr 1+ 丄 CMRR 

Ko 

⑸输入阶跃电压为10 V 时的近似响应特性 • 


( 5 - 91 ) 
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第四节差动运算放大器 


差动运算放大器用来放大差动信号，抑制共模信号，或作减法运算，为了满足测量电 
路，特列是遥测系统的需要，差劫运算放大器应当具有较高的输入阻抗和共模抑制比.为 
了适应这一要求，已有专用集成差动运算放大器(又叫薮 fe 放大器)问世，但用通用型集成 
运算放大器也能组成性能良好的差动运算放大器，本节仅涉及后一种电路，重点分析它的 
输入阻抗和共模抑制比，对闭环增益调节方法这个重要问题，也进行了一定的讨论. 

一、基本差动运算放大器4 

1. 工作原理 


基本差动运算放大器由一只通用型集成运算放大器和四只匹配电阻组成，图 5-34( a ) 
是它的原理图.实际应用中，在它的输入端除$ 養动输 人电压外，还有共模输永电压 
而且后者往往大于前者，因此，应用电路昀共模抑制能力应当很强. 

为了简化分析，对图 5-34( a ) 的电路，采用下述变换.令 


于是有 


U sr i == U src 
Usa-^s>c 


Use 

4 2 . 

Vsr^ 

2 


(5-92) 



( a ) 


(b) 



(c) 

( 匹紀条件：及 /i = 灭 " =Rf 9 Rfi = ^2 = Rp) 

图 5-34 基本差动运算放大器 
( a ) 原理电路； （ bX 售 f 源的变换;； ，( c ) 等效电路. 


* 196 



f U sr = u Sf2 - u srl 

严 \ + U sr2 ) 

2 


(5-93) 


这样，输入端的星形联接的三夺 信号漉 ¥用_信号礙 来等敎 i 如图5-魏 ( b ) 所示，当运 
算放大器具有理想特性时，进而可用图 5-34( C ) 来 f 效图 5-34( a ). 

利用图 5-34( c ) 的等效电路，能简便地得到基本差动运算放大器的理想闭环增益，考 
虑到零子的性质，显然和心中的电流相等 ' 


Usrl ~ 


R t 


•Rzi + 


-u 


R t 


sr2 


Rn + Rt 


Vsr2 - U S{ 


整理后，得 


R 


n 


R 


Fl 


U sc 


R t 


Rfi ] _ 

Rfi ^ Rn + Rtz 


U sr2 


Rfi 


将式 (5- 92 ) 代入上式，得 





Rpi \ R t2 一 h 
Rn ^ R pi ^ Rt2 Rn - 







^ Rpi\ Rt2 , 

Rfi \ Rn ^ Mti Hfi - 2 



(5-94) 


由上式可以看出，若适当选择外部回路参数 > 使电路的共模增益为零，即 

^ ! Rn \ Rn 一 心 V _ 0 : 

\ “ R f J R n + R ， R fl 

则共模电压的影响就能完全克服.此外，为了补偿放大器输入平均偏置电流及其漂 
移的影响，外部回路还应满足平衡对称要求，即应使 

Rf^RFr- 1 ： ? 

将上述两项要求结合起来，最后可得基本差动运算放大器的外部回路电阻匹配条件为 


(R n — R^i — Rj 
I 及 /2 = R n =_ 

在满足上述匹配条件下，由式 (5-94) 可得理想闭坏增益为 

IC F = h — ^~~ 

u sr U sr2 - U srl R f 


X 5-95) 


(5-96) 


当式 (5-95) 不满足时，电路 出规奘 模增益 > : 

K Fcl = ^ = —~^- = (1 + ^-^ ( 5 - 97 ) 

U src KUsr 2 + U sr 0 \ R n / Rn + Ra Rn 

式(5_96)和式 (5-97) 表明，在运算放矢銮具有理想特牲，外部回路满足匹配条件式 

(5 - 95) 吋，基本差动运算放大器只对差动输久信号实规运算，不反映共模输入信号，且理 

想闭环增益仅由外部回路电阻之比决定，而_放大器本身的参数无关 > 选用不同的电阻比 

値 Rr/Rf, 就能得到不同的闭环增益实廣止，这个结论是完全平衡对称的、具有理想 

特性的应用电路的必然 结果. 

从实际应用来看，基本差动运算放大器的主要_点是简单，但缺点很多，例如，输入阻 
抗较低，共模抑制能力差，以及增益调节不 便等. 
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2 •输入电阻 

在符合匹配条件式 (5-95) 的基本差动运算放大悪中，加入差动电压 C/, f ， 利用等效电 
路法，求出差动输入电流杨河得这个电路的差动输入电阻为 

r srd ^ ^ = 2 R f (5-98) 

hr ' 

同样，加入共模输入电压£7^，求出共模输 入电儀 可得共模输入电阻为 

rsrc ^ ^ 4 " [ 尺 / + ( 爲 /〜)] 

Isrc 2 

式中 ，& 为运算放大器本身的共模输入电阻，因为常有 ❹ Rf ， 上式可近似为 

r src = ^ — (/?y + i?F) (5-99) 

Isrc * 2 

可见，欲得较高的输入电阻，必须加大电阻 A. A 加大后，失调电流及其漂移的影响 
将 加强. 若由具有场效应管输入级的运算放大器来组成差动运箄声路，由于它的失调电 
流及其漂移较小 3 虽然允许采用较高的及 / 值，但会加大输出噪声，收效 甚微. 此外，差 
动放大器的增益一般较高，以街在小的差动输入电压作用下，放大器的输出电压也能达到 
额定工作电压•若心= 100,希望输入电阻努1腿^，知& = 500 1^3,则心应选为50 
UQ , 可见，心加大后，还不可避免的会遇到高阻问题•这不仅__雇的請度和稳定性无 
法保证，且微小的寄生电容加±高阻值电阻，还会大大减小 带宽. 最后还必须指出，当差 
动放大器作为信号变送器的前置放大器使用时，为了和变送器匹配，它的输入电阻就不能 
随意选择，必须按匹配要求选用 均值. 总之， A 的加大是有限定的，因此，输入电阻不高 
是基本差动运算放大器的主要缺点之 一. 

例 5-19 已知基本差动运算放大器的闭环增益 K f = 100,电阻最大阻值限定为 
1 MO , 故 选用 、 

R f = 1 UQ R f = 10 ki2 

这择，餐动输入电阻 rw 和共模输入电阻分别为 

, r Sf d — 2 R f — 20 ki3 * 

ir r src ^ ~ (7?^ + Rji ) — 505 k ^3 

' Z j … , :; ； J . 

可见，基本差动运算放大器的差动输入电阻一般限定在 100 LQ ■内. 

3•共模抑制 _ : ” … 

基本差动运算故大器的实际共糢抑制能力取决于两个因素，、一个是关系式( 5 - 95 )的 
匹配精度，另-个是运算放大器本身的实际共模抑制比的大小V; 

式 (5-95) 的匹配精度由备电阻的公差决定•当电驵失配_，底用电路的闭环共樣增 
益‘ [参见式(5”97)]不等于零 ，从而 使共糢抑制比不等予无穷大,设各电阻的匹配公 
差分别为 

及/I = 尺/(I 土 谷/1) 

尺 JF1 — i?F( l ± dpi ) 
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士〜） 

織 = i ? F ( l ±5 /2 ) 

将土列各式代入式(5-97)，整理后，得 

Kpci = 土知平 & 不 “ 土〜士 S f ] 8 t2 T d n 5 Fl 

0 土 ^)(1 ± “）+ ± 5 n )(i 土 d”y 

Rf 

由于各项公差 〜 y 8 F 1 ，8 n 和心通常均远小于一，所以上式可近似为 


在各项公差的最坏组合条件下，可得 


db 8 fi + dpi + d n H- S t2 

—1+^ 

Rp 


若各项公差相等，即 


最后得 


Sfi + S F1 + 8 n + d t2 ^ d fl + 8 n + 8 n 

1 + —1+ 丄 

R f K f 

8八 — 5pi — d t i — S t 2 — 8 


(5-100) 


( 5 - 101 ) 


这样，由外部电阻失配限定的应用电路的共模抑制比为 


CMRR fi 


或奢 


K Fc i d n 4 - S F i + <5/i + S t2 


CMRR, 


+ K, 


(5-102) 


(5-103) 


10 V，当尺 f = 100 时，有 


=25250 


式 (5-10 2 ) 和式 (5-10 3 ) 表明，若电阻匹配公差愈大、闭环增益愈小，则应用电路因电阻失 
配限定的共模抑制比愈:尔，电路的共模抑制能力就愈差.” 

例5-2❹已知5 = ± 0.1%， U Sf = 100mV, U src = 10 V，当 K F = 100时，有, 

CMRR^ ^ • 1 + A? 0 . =25250 

4<? 4 X 0.1% 

按分贝表示时 

CMRR^ ^ 88.05 dB 

可见，拆合到输入端的相对共模误差电压为 

U src 10000 ； 二 

CMRR^ 25250 

—^- X 100% ^ — 了 0 一 0 — X 100 ^ ^ 0.396% 

若将闭环增錄设置为心=1， 土述 各值变为」 

CMRR P ^ 500 


若将闭环增益设置为心 


CMRR P 〜54 dB 


Usrc 

CMRRp 


X 100% = 20% 
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上例充分说明，电阻失配引起的共模误差不可忽视，特别是当闭环增益不大时，更要 
认真对待，否则，它可能超过运算放大器本身的共模误差，而上升为限制提高应用电路共 
模抑制能力的主要障碍.在实际匹配电阻时，若能有意识的使两对电阻的匹配公差大小 
相等、极性相反，则可得匹配公差的最佳组合，从而大大提高 CMRR r . 

基本差动运算放大器的共模抑制比 GMRR 不仅与 CMRR K 有关，还与运算放大器本 
身的共模抑制比 CMRR, 有关. 根据_ 5-28 所示的仿真方法，可得 CMRRi 的影响折合 
到应用电路输入端的误差电压为 C ^/ CMRRi ， 故由电阻失配和 CMRRi 有限在电输出 
端产生的误差电压为 


£4 = K Fc JJ src + K f 


Usrc 

CMRRi 


这样，电路的总共模增益可表述为 



K f 

CMRRx 


由此可得整个电路的共模抑制比为 


CMRR = 


= CMRR t X CMRR 尺 
k 7 c ~ GMRRi + CMRR r 


(J5 刚 4) 


式 (5-104) 表明，当同吋考虑电阻失配和放大器的 CMRRi 的影响时，总的共模抑制能 
力将进一步下降.从理论上讲，为了提高基本差动运算放太器的 C ¥ RR ， 買使 CMRg 和 
CMR & 形成的误差电压相互抵消.不过，由于外部回路的各匹配电阻阻德将随着菌 i 、 
肘间而产生漂移，以及放太器的 CMR && 非线性影响，这种补偿方法收效甚微，一般只 
能使 CMRR 比 CMRK 高一个数量级左右.总之，在一般情况下，基本差动运算放大器 
购共模抑制比不可能太高，这是它的另一主要 缺点. 

例 5-21 已知 CMRRx = 80 dB , 其他数据如例 5-20 所示，则当= 100吋，有 

CMRR = CMRRl ^〜 7.16 X 10 3 
CMRRi+GMRR^ 

或 


当 Kp = 1时，为 


CMRR ^ 77.1 dB 

CMRR ^ 53.6 dB 


上例说明，在一般使用条件下，高时， CMRR 比较接近于放大器的共模抑制低 
时， CMRR 比较接近电阻失配所决定的共模抑制比. 

4•运 算误差 ：； - 


如果要考虑运算放大器本身的失调及萁凛移、以及直流开环增益 ，面 影响 ，均 可仿 
照反相运算放大器的误差分析方法迸抒，这里伩列出最后的结果： 

V sc = Kf F (jJ Sf + C 7； r ) (5-105) 

式中，〜为差动输入电压，为折合到输入端的误差电压，它等于 


心盖邛+妙。 十 


Rn-CRW/R^) 




lb 
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+ 劃 1+ ^|:( 1 



在匹配条件式 ( 5 - 95 )满_时 ，上式简化为 


1 +-^)£7； / + R f I f os 

、 i (尸人 


(5-106) 


心,为共模输入电压， CMRRi 为_大器本身的共模抑制比， 1 C 和 C 分别为放大器本身 
的失调电压和失调电流以及它们的漂移.当只考虑温度漂移及 GMRR X 的影响吋 ，上式 
变为 


5^ ； + ( 1+ i)^ AT+ ^ Ar 


(5-107) 


式 (5-105) 中的实际闭环增益欠纟等于 


K f F = K f 一」一 (5-108) 

1 - . 

L K 0 f\ 

为理想增益，由式 (5- 9 6)决定， F 为基本差动运算放大器的反馈系数，它的表达式与 
式 （5-50 相同. 为整个电路的回路 增益. 可见，幻^仍具有一般表达式 (5-45) 的形 
式，故由一般表达式所导出的一切结论，如闭环增益相对误差公式(5-47)、稳定度公式 
(5 - 48 )、单极点频率特性方程(5_ 58 )以及闭环带宽公式 (5-59) 等，对本电路都是适用的. 

由式( 5 -10 5 )至( 5 _10 8 )可知，欲提高基本差动运算放大器的运算精度，除了选用共模 
抑制比高、失调及其漂移小、开环增益大的运算放大器外，还应按匹配条件式 (5-95) 选用 
外部回路电阻参数，并尽可能选用小的心和高的增益 


5 •增益调节 


实际应用中，通常要求增益可调.若不改变基本差动运算放大器的电路结构，则为了 
调节增益，必须对两只心电阻或两只电 


阻实现精密的同步调节，以便保证电阻匹配 
条件式 (5-95) 成立.这样的调节方法在实际 
上难以实现，这也是图 5-34 (a) 电路的一个 
缺点. 

若将图 5-34 (a) 的基本差动运算放大器 
的结构适当变更，就能用一个电位器完成增 
益调节的任务，电蹲如图 5 - 35 所示. 根据前 



面所述的分析方法，可以证明，这个电路的理 
想闭环增益为 


图 5-35 增益可调的基本差动运算放大器 


Use 

U S r2 - U srl 


= 21 + 


丄) 

a w ^ 


(5-109 ； 


式中，#是电位器 a w R P 梓滑动比，当动端在图示最上位置吋，~ = 1，在最下位置 
时，~ = 0.这样，调节电位器的滑动比 a 心仏就可在一个很大范围内 变化. 为了限 
制最大可调增益，常使不小于某个值，例如最 ^ J 、 值取为0.02,则的变化范围就限 
定在 (4— 
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这种增益调节方法的优点是简单，且节增益吋不影响电路的共模抑制能力，缺点是 
调节特性是非线性的，并且匹配电阻数目更多，从原来的四只变为六只 • 

在转到高性能差动运算放大器的分析之前，必须再次指出 ，虽然 差动放大器的特定使 
用环境使它的输入信号中，除了有甩的差动信号外，还常包含有很大的共模信号，但正如 
图5“ 34 所示，它们总能用两个号来等效.因此，在今后的分析中，将根据实际情况，选 
择图 5 - 34 ( a ) 歲 （ b ) 中的一种信号输入方式使用，并用式 (5-92) 实现它们之间的转换，应 
甩时就不再一一说明了 . / 

二、 高输入 阻抗差 动运算 放大器 

基本差动运算放大器的主要缺点之一是输入电阻较小，往往不能满足测量系统的要 
求.输入电阻较小的根本原因在于差动输入电压是从放大器同相和反相端两侧同时加 
入.从本章第三节的同相运算放大器的输入阻坑分析中不难预料，若能将差动输入信号 
都从同相侧送入，则能指望大大提高电路的输入阻抗，其代价是要多用一只运算放大器. 
实际上，采用同相输入结构是应用电路提高输入阻抗的基本 手段. 

1•同相串联差动运算放大器 

(0 输入电阻 

图 5 - 36 ( a ) 是两个同相放大器的简单串联 组合， 差劫输入信号从两个放大器的同相 
端送入，从而获得很高的输入电阻 • 由图木难看出，差动输入电酿差不多就是两个运算放 
大器的共模输入电阻之和，当两者的共模输人电阻心相等时，应甩电路的差动输入电阻 


R F i 



(b) 

补偿条件：及 Pi = Rfif/Rp^ Rp 2 =^ R f2 //R Ft 


匹讎 m 

图 5-36 同相串联差动运算放大器 
( a ) 电路； （ b ) 等效电路. 
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可表示为 
共模输入电阻为 


r S fd ^ 2 r c 


r c 


(5-110) 
(5 - 111) 


(2) 闭环增益 

图 5-36( a ) 中的人 是同相比例运算放大器，由图 ( b ) 的等效电路可知它的输出电压 


为 


Uscl = 1 


\ 


U srl 


A 2 是双端输入电路，由等效电路可得 


U.<C\ — Usr2 _ Usr2 - Use 


合并上列两式，得 


Use 


1 + 


Rf 2 


R 


F2 


U 


Rr 


sr2 


Rn 


1 + 


Rm 

Rfi 


U srl 


将置换式 (5-92 ) 代入上式，整理后，得 

R F iR F2 x 




2R 


尸2 


Rp\R 


Fl^FI 


Rfz RfiRn 


Usr 


(5-112) 


为了使共模增益 


为零，显然，应用电路的外部回路电阻应按下式匹配 


= K 


F2 


R, 


Rfi Rn Ri 

在满足上列匹配条件时，由式 (5-112) 可知，电路的理想差动闭环增益可表述为 


K v 


Use 


Use 


1 + 


R f 


(5-113) 


(5-114) 


U sr2 -u srl U sr Rf 

(3) 共模抑制比 

像基本差动运算放大器一样，应用电路的共模抑制比仍由关系式 (5-113) 的匹配精度 
和两只运算放大器的实际共模抑制比决定 . 、 

设两对电阻的匹配公差分别为 

Rn — Ri 


Rfi 
Rj 


Rf 


(1 ±<? i ) 


Rn Rf 

则按基本差动运算放大器中的分析方法，可得上述电阻失配误差所限定的共模抑制为 

/ R f \ 

(1 土 心） — 尺 F ( 1± g ) 


+ 


CMRR, 


lu 


±s x ^d 2 

通常有 A « 1，并取公差的最坏组合，得 

CMRR r 


k f 


+ d 2 


(今-115) 
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右公差相等，即 = A = 5，上式变为 

CMRR^Wi (5-116) 

2 d 

可见，欲减小电阻失配引起的共模误差，除减小失 ; 配公差外，提高闭环增益也十分 有益. 

两只运算放大器的共模抑制比有限也会带来共模 误差. 共模输入信号同时加到 
两只放大器的同相端，加在 A 同相端的共模输入信号，由于有為的反相作用，所以经 
运算放大器沁的共模增益的作用后，在输出端形成的误差电压的极性，刚好与作用在為 
同相端的共模信号，.经為共模增益在输出端产生的误差电压的极性相反，故两者是抵消 
的.理论上可以证明，若两只集成运放大器的共模抑制比相等，而外部回路电阻又满足 
关系式 (5- 113)，则由两只放大器的共模益产生的误差电压可以完全 抵消. 这吋，应用 
电路的共模抑制比主要由外部回路电阻的匹配误差限定/ 

设為和為的共模抑制比分别为 CMRRr 和 GMRR 2 , 不难证明，整个应用电路的共 
模抑制比可表述为 


CMRR = 


CMRRi X CMRR 2 X CMRR^ 

CMRRi X CMRR 2 + CMRR 及 (CMRR! — CMRR 2 ) 


(5 - 117) 


由上式也可看出，提高整个应用电路的 CMRR 的常规措施是使两默运算放大器的共模抑 
制比相等，并尽量提高外部回路电阻的匹配 精度. 在实际应用中，后者尤其重要 • 

例5 - 22在图5 - 36 ( a ) 中，已知运算放大器的 r c = 100 UQ , CMRR 2 = 72 dB ， 
CMRR ! = 80 (% 电阻匹配公差为 I 川 < 0.1%，当要求仏=100时，可选 

Rf = Rpi = 1 


由式 (5-110) 和 (5-111) 得 


Rf ~ Rf\ — Rp2 — 99 kjQ 
r sr d ^ 2r c = 200 MQ 


由式 (5-116 )， 有 
用分贝表示吋 




CMRR^ ^ = _ 100 = 5 X 10 4 

2d 2 X 0.1 % 


这样，由式 (5-117) 可得 


CMRR^ ^ 94 dB 



CMRR ^ 75.3 dB 

一将本例与例 5- 2 1 相比可以看出，多 谱加一 只组件的主要收益是输入电阻有很大的提 
高，但改善共模_制比很难^若凌和為的共模抑制比相差悬殊，则会更加 恶化. 如果对 
CMRK 和 CMRR 2 仔细挑选配对，并利用為的反相作用，有意识使公差&和5 2 大小相 
等，极性相反，可望将本电路的共模抑制比提高约一个数 量级. 

(4) 失调和漂移误差 

像4和為的共模增益影响相互抵消一样，由于為的反相炸用，两只放大器的失调 
和漂移影响也可相互 抵消. 实际上，利用反相运算放大器中介绍的误差分析方法，在外部 
回路电阻满足匹配关系式 (5- m ) 的条件下，可得折合到输入端的失调和漂移误差电压为 
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U： r = t /；. 

a — Uosi + ( Rf // Rf ) Oos2 ~ losl ) 

(5-118) 

在最坏组合条件下 3 可以认为 



式 (5-118) 变为 

I os — I os 2 — 一 l osl 


U f sr 

— 2 Uos + 2 QRf // R F > ) Io S 

(5-119) 


由此可见， _ 一类电路，应尽可能使外部元件和放大器性能参数匹配，充分发挥误 
差电压相互抵消的作用. 


(5) 输入电压工作范围 

从匹配关系式 (5-113) 可以看出，4和4的闭环增益大小是相反的，一个取大值，另 
一个就必然取小值.这样，整个应用电路的输入电压范围就受到不的线性工作范围和应 
用电路的闭环增益的 限制. 当取小值时，由式 (5-113) 可知，尺 nAR / i 将取大值，由于 



所以在的线性工作范围一定时，的取值范围将有限定，否则，不可能进入饱和状 
态而无法正常工作.换句话说，在这种条件下，输入信号中的共模电压不能太大.反之， 
当心取大值时，将取小值，如果4的线性工作范围相则允许的输入电压范 
围可以适当增加，即电路可在较高的共模输入电压下工作.因此，这种应用电路的增益一 
般都选用在10倍 以上. 实际上，共模输入电压范围较小是这类同相电路的共同缺点. 

(6) 增益调节 

在图 5-36( a ) 的电路结构下，当进行闭环增益调节吋，为了保证匹配关系式 (5- II 3 ) 
成立，就必须实现比值 Ai / Rn 和 RjR n 之间的精密同步调节，这在际上很难做到. 
因此，为了调节增益，必领改变该电路的结构，以^^用一个电位器来实现增益调节，而又不 
破坏匹配 条件. 在原电路的次和為的反相端之间，跨接一个电位器就能达到这个目的， 
电路如图 5- 彡7 所示. 只要注意到同相端与反相端的电位相等，由图不难看出，新加电位 
器‘上的电压降就是差动输入电压所以心中的电流与成正比，询节可 
改变差动输入电压在各匹配电咀中引起的信夸电流，从而改变增盔大小.但滴节却 
不会改变共模输入电压的影响，这是因为加在两端的共模电压相等，没有共模信 
号电流，保证了共模特性丕变. 

_ 5_37( a ) 电路的外部回路电阻仍按式(5_113)匹配，它的输入电阻和其模抑制比等 
性能参数与图 5-36( a ) 电路完全相同，仅闭环增益有变化.闭环增益除了用图 5-36( b ) 
那样的等效电路求得外，也可用叠加方法求出. 

对运算放大器為而_，它有两个输入量3 一为 U srl 真接加寒同;相端， 另口为 i / a 通 
过心从反相侧加入， 所以次 的输出电压为 卜 、 t w 





对為而言，有三个输入量，一为 f / w 直接加在它的同相端，另两个是和 U sn ， 
别通过 心和 a w R w 从反相侧加入，所以為的输出电压兔 


它们分 


Use 


1 + 




长 ill a W^} 






U 


scl 
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图 5-37 高输入阻抗串联差动运算放大器的增益调节 
, ( a ) 电路； （ b ) 增益调节特性. 

倉并上列两式，得 / 


k f = 


IL 


U sc 


Rr 


2Rj 


(5-120) 
1，位于最右位置 


U sr 2 U sr i U sr Rf 

式中，•是电位器^的滑动比，当动端位宇图亲最左位置 时，# 

■ . . . V,: .‘： … r.. ..v .....t :. ... i m : - -- : - 

.时， a ，— 0 # ■.人 

其( 5 -1 2 0) 表騎 ，取变电莅器7^的滑动比 •， 就能使增益 Kk 在它的最小值 

心―=1 +也十 2 心 


与一个很大的值之间进行调节 .当# 

, " :: ■ \ '、 •• - . - i 

' • \ : ; ■ • •• ■_ 、- ■- 

Rw — 一 


Rf 
h k f : 

2R f 


K w 

K Fmin ， 谆吋，由資 (5-120)% 掙 

(5-121) 


Kpmin ~ 1 


Rjl 

Ri 


刹用式 (5-121)， 可据所需的最小增益选定 i ?% 之值，或据及阶的值估算最小增益 . V 

在图 5-37( b ) 中，定性画出了这个电路的增益调节特性，贷真有明显:的非线性.为了 
能在宽广范围内进行增益细调， Rw 宜选用多屬电位器.通常在中串有一固定电阻， 

以限制调节过程中出现过大增益，确保组件正常运行. 

.... . • …‘ '： ，: ： : : \ : 

2•同相 并联差动运算放大器 

:, ...... , :$ ，-， I ? •% 

为了组成高输入阻抗差动运算放大器，除了采用伺相串联组合结抅外，也可采用同相 
并联组合方式，两奢的_同点是输入电阻都很高，但在其他性能方面则各有优缺点. 


• 206 • 



CO 基本电路 

图 5-38(a) 是同相并联差动运算放大器的基本 电路. 差动输入信号和共模输信号 
从两只运算放大器的同相端送入，所以它的差动输入电阻和共模输入电阻都很大，同样可 
由式 (5-110) 和式 (5-111) 描述.电路的平衡对称结构使两只放大器的共模增益、失调及 
其漂移所产生的误差电压具有相互抵消的作用.和串联组合电路相比，并联组合电路的 
主要优点是不需要精密匹配电阻，而且能差动输出，适用于不接地的“浮动”负载，缺点是 
输出信号中有较大的共模信号. 



(0 ( b ) 

图 5-38 基本同相并联差动运算钕大器 
( a ) 电路； （ b ) 等效电路 .. 


据图5- 38( b ) 的等效电路，由零子性质可知， i ? F 1 ， 和中的电流必然相等， 
由此有 


U SC 2 一 Usr2 _ Usr2 — Usrl _ Usrl 一 Uscl 

Rf 2 a W^W ^Fl 

由上式导出 


U sc2 =( l + U sr2 - U srl 



上两式相加，得输出电压 



u sr d 


将式 (5-93) 代入，得 


K f = V_I£_ = h — Usd =* 1 十 h + ^F2 

U sr U sr 2 一 Usrl a W^W 

可见，电路并不要求外部回路电阻有任何形式的匹配来保证自己的共糢抑制能力，这就避 
免了精确匹配电阻遇到的困难.实质上，加在电位器上的差动电压决定了整个电 
路的工作电流，而加在这个电位器上的共模电压对此电流却毫无影响，不论其他电阻取何 
值都是如此，所以电 路的截 模抑制能力与外部回路电阻是否匹配完全 无关. 

考虑到平衡对称结构有利于克服失调及其漂移的影响，故在实际应用时常取 
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这样，增益常用表达式为 


Kv 




Usr 


Rpi Rpi Rf 

.1 ‘s 

(5 - 122) 

_ Usc 2 ^ sc i ___ 1 

+ 2 心 

(5-123) 

U sr2 ― U srl 

a w R w 



改变电位器的滑动比# ， 就能使增益在它的最小值 


K Fmin = 1 + 

R W ：：：：■ ^ 

与某一个高增益值之间进行调节.可见增益调节相当简单，不过调节特性仍是非线性的， 
故 I # 宜选用多圈电位器，并在中串接一固定电阻来保护组件， 

虽然电路的共模抑制能力与外部电路的电阻是否匹配无关，而且电路的对称结构有 
利于相互抵消商只放大器的共 模抑制 比有限所造成的影响，但当次和的 CMRRi 和 
CMRR 2 不等_，应用电路的共模抑制比仍是有限定的.可以证明，图 5-38( a ) 电路的共 
模抑制比为 


CMRR ㈡ 翌 2 (5-124) 

CMRR X — CMRR 2 

因此，提高本电路共模抑制能力的关键在于使為和為的共模抑制比尽可能的匹配. 

电路的平衡对称结构也有助于失调及其漂移影响的相互消个电路折合到输入 
端的差动误差电压为 


u： r - (u f OS 2 - u f osl y + ^ V h2 -^ v bl + 

Kp Kp 


i ? F 2 7， h 7, 

1 os2 1 osl 

2K f 2K f 


不难看出，最有利的相互抵消的条件是按式 (5 - 122) 选用及^和 i ? F2 , 这时，上式变为 

^sr — (U r os2 — Uosl) + —' ^bl — Ibl + — (Jos2 ~ I osl) (5-125) 

K F L 2 J 

上述分析说明，两只运箅放大器的性能参数若能彼此匹配，就可充分发挥对称电路的 
误差电压相互抵消的长处.这种利用电路结构对称、失调互补的原理已成为获得低漂移 
放大器的一种基本方法， 

例 5-23 在图 5-38( a ) 中，若两只运算放大器的性能与例 b -22 相同，要求= 10 
_ 10(5，这吋，可选 

Rfi === Rf 2 ' ===s 100 

由式 (5-m) 可知，电位器的调节范围为 2.02—22 kQ , 故可选 2㈣ 固定电阻与 20 1^2 龟 
位器串联组成犮…由式 (5-110) 和式 (5 - 111) 得 

r srd ^ 2r c = 200 MjQ r src ^ ~ r c = 50 MQ 

2 

由式 (5-124) 得 

CMRR ^ 76.4 dB 

这个例 子充分 現明了同相并联电路的 优点: 不需要繪密匹配电阻，增益调节方便，)这 
是例 5-22 的同相串联电路做不到的.当输入端有共模电压时，例如设 10 V ， 在 
心 =100 的条件下，不难看出，这两例的鴻输出电压中，都包含有约 10 V 的共模电压， 
但在总输出电压中，串联组合电路的共模分量几乎为零,而并联组合电路则为 10 V / 这是 
许多负载所不允许的. 
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(2) 性能改进 

上述基本电路的主要缺点是它按 1 :1 的比例把输入端的共模信号传递到输出端，共 
模输入信号有多大，共模输出信号就有 多大. 此外，由于共模输出信号占用了一定的工作 
范围，所以差动信号的有效工作范围变 窄了. 因此，它只适宜于工作在低增益、共模输入 
信号较小的场合. 

对于接地负载，或者不希望输出电压包含共模信号的 负载， 基本电路必须加以改造 
才能 胜任. 显然，抑制共模信号传逮的最简单方法是在基本同相并联电路之后，再接一级 
差动运算放大器，它不仅能割断共模信号的传递，还将双端变单端，适应接地负载的需要， 
电路如图 5-39 所示.它是图 5_ 38 ( a ) 的同相组合电路与图 5- 34 ( a ) 的基本差动放大器的 
简单串联，它们相互取长补短，使组合后的电路具有输入阻抗高、增益调节方便、漂移相 
互补偿、以及输出不包含共模号等一系列优点，其代价是所用组件数目较多，共模抑制 
能力略有 下降. 



不难证明，这个电路的理想闭环增益为 


共獏抑制比为 
假若 


U sr U sr2 一 U srl V a w R w ) Rj 

CMRR = L 2 CMRR 3 X cmrr 12 
k f 12 cmrr 3 十 cmrr 12 



(5-126) 

(5-127) 


则上式可近似为 


cmrr 12 » K F 12 CMRR 3 
CMRR ^ K Fl 2 CMRR 3 


(5 -128、 


式中 ，心 12 和 cmrr 12 为為和為组成的前置级的理想闭环增益和共模抑制比，它们分别 
由式 (5-123) 和 (5-124) 决定. CMRR 3 为為组成的输出级的共模抑制比> 由式 (5-104) 决 

定， 

由式 (5-127) 和式 (5-12 S ) 可以看出，为了提高整个应用电路的共模抑制能力，除了设 
法提高前置级和输出级的共模抑制比 CMRR 12 和 CMRR 3 外（提高措施分^见前述两 
电路的分析)，使整个电路的增益主要由前置级承担，也是十分有利的 • 正如前述，这样做 


会限制差动输入电压范围，故必须权衡利弊，全面考虑 • 一般应用中、差动运算放大器的 
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主要问题是提高 CMRR ， 所以往往使输出级的增益取低值(注意，这对 CMRR 3 不利，必 
须相应提高电阻匹配精度，才能保证 CMRR 3 不下降)，前置级的增益取高值，把输入电压 
的工作范围放在第二位考虑. 

图5_ 39 的前置级具有低漂移电路结构，故為和不以选用具有场效应管输入级或超 
^管输入级的运算放大器为最佳，这吋，失调影响将主要由输出级 决定. 整个应用电路折 
合到输入端的失调误差电压可表示为 

Usr ^ U f srl2 + U f sr3 (5-129) 

Kpi2 

式中，是前置级放大器折合到输入端的失调误差电压，由式 (5-125) 决定，是输 
出级放大器的失调影响折合到本级输入端的误差电压，由式 (5-106) 决定. 

例 5-24 利用图 5-39, 设计 K f - 10—100 的差动运算放大器.为了减轻电阻匹 
配吋 的困难，可使输出级的增益固定为 5, 据式 (5-96)， 选 

R F — 100 ki3 Rf == 20 kQ 

并注意减小它们的公差.这样，前置级的增益调节范围为2_20,由式(5-123)，若选 

Rfo =50 ki 3 

则电位器调节范围为 5.263— 100 故可选 5.1 kJQ 固定电阻与 100 ki 3 电位器串联组 

若下限范围进一步扩大，则输出级增益将随之 下降， 这时更要重视该级电阻的匹 
配 精度，以保证有较高的共模抑制比. 

三、高共模抑制差动运算放大器[ 1] 

1- 输入电容不平衡的影响 

在上述各电路的共模抑制比的分析中，都没有考虑电路寄生电容、放大器输入电容以 
及其他输入参数不对称时，对应用电路共模抑制比的 影响. 当要进一步提高交流应用电 
路的共模抑制能力吋，电路寄生参数和放大器本身参数的不平衡，就会上升为主要矛盾， 
故必须加以解决. 

在生产过程的检测和控制系统中，一次变换元件与测量放大器之间常有一段相当长 
的距离，它们之间的信号传输通常是通过电缆来实现的.这样，在输入线与电缆屏蔽层之 
间有着可观的屏蔽 电容. 若按习惯做法将屏蔽层接地吋，这种屏蔽电容就成了放大器输 
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图 5-40 输入端对地电容 不平衡 的影响 






入端对地的寄生 电容. 此外，放大器本身也有一定的输入 电容. 因此，差动放大器两个输 
人端对地之间总存在一定的电容，当两个输入端各自对地的电容不等时，将使应用电路的 
CMRR 变坏，其原因可用图 5-40 说明. 

在图 5- 4 0中，信号源除了差动输入电压〜和共模输人电压.外，还有內阻1和 
R X 2 . 仏和（： 2 是折合到差动运算放大器输入端对地的等效电容.显然，若 
则〜在两个输入端“和 * 之间，将由于衰减倍数不等，而形成差动误差信号.这样，即 
使差动运算放大器本身的 CMRR 为无穷大，共模输入电压〜~也将在输出端产生相应的 
误差 电压. 由于 RxlCl #尺 <2^*2 所产生的共模抑制比的幅值，在 | — ^2^*2)|《2 

的条件下，可近似为 


CMRR ^ - 土 • — —- … - - 

(^{RxiCi 一 R x2 c 2 、 

如果要求 CMRR 为120 dB , 则在信号工作频段上，应满足 \ coiR xl C - R x 2 C 2 y \ < 10- 6 , 
这常常是很困难的 • 

2. 消除屏蔽电容的影响 

既然屏蔽电容不等对共模抑制能力的影响要通过共模信号的衰减来实现，因此，任何 
不让屏蔽电容起衰减作用的措施，都可用来消除屏蔽电容的影响.最简单的方法是不让 
电缆屏蔽层接地，而是接在与共模输入信号相等的电位点上，这样，共模输入信号就能无 
衰减地传送到差动运算放大器的输入端，从而消除了共模输入信号在差动运算放大器输 
入端所形成的差动误差 电压. 从这个观点来看，图 5-39 的差动放大器电路最容易实现这 
个方案. 



正如前述，图 5-39 电路的前置级是按一比一将自己输入端的共模信号传递到自身的 
输出端，所以可像图 5-41 那样，用两只电阻 ⑻ 组成共模信号引出电路，使电缆屏蔽 
层得到同量的共模输入 信号. 实际上，由图 5-38 的电路分析过程可知 



Rfo \ TT Rfq 

~~ } U sr2 — --- 

a w K w / 


U sri 




iui) Usn ~ 


R 


F0 


Usr2 


a w R 
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由此得 


c/, = — (Us Cl + U sc2 ) = ^(JJ srl + I/, r2 ) = u src 
2 2 

可见， tv 等于共模输入电压把它加到电缆屏蔽层上，屏賴电容就不会再引起共模输 
入信号的衰减了. , -I 

i ?。 值的选择与工作频率有关，频率愈高，尺。值应愈小，以便能向屏蔽电容提俄较大 
的驱动电流,必要吋，可在电缆屏蔽层和私组成的共模信号引出电路之间，加一级缓冲 
放大器，以便能向屏蔽电容提供更多的驱动电流，保证电路的共模制能力 不受冚 作频率 
的影响 • 

3•提高运算放大器的共模抑制能力 

电缆屏蔽电容的影响消除后，进一步提高应用电路共模抑制能力的矛盾就转向放大 
器本身的共模抑制能力.除了选用 CMRR 大的运算放大器外，使用者还希望通过电路技 
术，获得更高的共模抑制能力，这样对组件的 GMRR 值就不必苛 求了. 

如果能使运算放大器的输入端没有共模信号，或者虽然有共模信号，能使它在放大器 
输出端不产生误差信号，则放大器有限的共模抑制比就不会带来共模误差•因此，从电路 
技术来看，有两种方法可以提高现有组件的共模抑制能 力. —种是设法使输入信号中的 
共模信号不能传递到放器的输入端 i 另一种是设法减弱输入端的共模信号在输出端所 
产生的误差电压.下面以后一种方法为例，对通过电路技术来提高放大器的共模抑制能 
力，#一简要说明：： r 、 ，丨,; 



共模信号在放大器输出端产生误差电压的充_条件是：”运算放大器各级电路结构不 
完全对称;在共模输入电压作用下，各级电路也出现了_模^^号.所以如果使放大器的电 
源电压随共模输入电压浮动，从而使各级偏置电压都跟踪共模输入电压，则各级的共模信 
号就能大大削弱，共模输入电压在放大器输出端产生的误差电运就可大幅度减小，这就相 
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当于提高了放大器的共模抑制能力. 

图 5- 42 是利用浮动电源法提高 Itr 置放大器共模抑制比的说明.与图 5-41 相比，这个 
电路多加了一级电压跟随器木， A 的输入信号取自两只电 阻私组 成的共模信号引出电 
路，所以它的输入电压等于共模输入电压输出电压亦如此•為的输出加到运算旗大 
器 次和為正 、负电源的公共端，使 S , 和一艮 浮 动起来.若 A 具有理想特性，则 IE 、 负电 
源电压的涨落幅度与共模输入电压的大小完全相同.这样，虽然共模输入电压照样加在 
放大器 為和為 的同相端，但却因放大器本身电源对共模输入信号的跟踪作用，使 卷的影 
_大大削弱.这吋，就算次和 為的元 件参数不完全对称，但由于有效共模电压减小，输 
出罈的差动误差电压也是很小的，这就意味着前 M 级的共椁抑制能力提高了， u 

显然，这个电路的共模抑制比仍可由式(5-1 2 7)表述，但式中的前置放大器的共模抑 
制比: CNJRR 12 应考虑隔离级為的作用而加以修正.当运算放大器為和為的共模_ 
制昧分别为 CMRR ,， CMRR 2 和 CMRR , 吋，整个前置级的共模抑制比 QMRR 12 可表述_ 


cmrr 12 


CMRR X X CMRR 2 X CMRR 4 
CMRR X — CMRR 2 


(5-130) 


把上式和式 ( 5 - l 24 ) 相比可知，由于 A 使电源电压跟随共模输入电压浮动，使前置级昀共 
模抑制比提高了 cmrr 4 倍.这样 ，既 使為和為的共模抑制比不太匹配，整个电路的共 


模抑制比用式 (5-128) 来描述也是足够精确的，从而使电路的共模抑制比接近理想值 


四、增益线性调节的差动运算放大_ 

图 5 _ 35 、图 5 _ 37 和图 5 - 38 的增益调节特性都是菲线性的，因此，无法由电位器的动 
端位置直接读取增益值，使用很不方便.显然，差动运算放大器的增益若能线性调节，鏡 
能通过电位器的线性刻度直接读取增 
益，这无疑是有实际意义的. 

考虑到输入回路电阻与反馈回路 
电阻对增益的作用是相反的，所以，若 
能把增益调节电位器置于反馈回路 
中，就能实现增益线性调节，图 5-43 
是按此方法组成的一个具体电路. 

不难看出 ， M 5-43 电路是以图 
5-39 电路为基础，把增益调节电位 
器从前置级移到输出级的反馈回 
路中来組成的.现在，前置级由两个 
电压跟随器次和為组成，它把差动 
输入信号和共模输入信号按一比一送到输出级，仅起隔离作用.木组成反相比例运算放 
大器，由于它有反相作用，所以把它置宁输出级的反馈回路中吋，它的输出信号应从為的 
同相侧送入，以保证输出级的负反馈性质.增益调节屯位器作为為的输入回路电 
阻，这样，改变它的大小，就能线性调节输出级的增益，从而实现整个应用电路的增益线性 
调节任务. 

当各运算放大器具有理想特性可得為的同相端和反相端电压为 
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u + = 




R f + Rt 


U sr2 


Rf 


R 


FO 


Rj Rp u 


Use 



两者应相等，即 
化简后，得 


U — = 


Ri 


Rf + R F 


Usr 


Rf 


Rf + R F 


U 


sr 2 


Rf 




Rf Rp ci]^R\v 


Use 


Rf 


Rf 十 R! 


Usn 


K f 


Us ^ 

U sr 


ZL 


Rf 


sr2 一 - U srl R f R 


a wRi 


FO 


(5-131) 


可见，闭环增益尺 F 与电位器动端滑动比¥成正比，且改变〜时不影响电路的共模抑_ 
能力 '' 

这个电路的输入阻抗和共模抑制比与图 5-39 基本相似.由于次和％痄为电罕踉 
随器使用，它们的带宽和上升速率应当远高一些•為位于為的反馈面路中，故其带淦应 


比為大，以避免输出级发生振荡. 

例 5-25 利用图 5-43 的电路，设计 K F = 1—100 的差动放 大器. 为了减少电阻 

• I ■ • <f — , ■ - ... 

品种，可选 

1 R f == R f = R fq = 10 kQ 

由式 (5-131 乂得 


K P = a w R w = l0^a w R w 

Rf^FO 

可见，电位器的调节范围为 10— I 0 3 ld 3, 故可由 10 1 d 3 的固定电阻和 lMi 3 的电位器串联 
组成利用电位器的刻度可直接读取增益值. 


五、高共模输入差动运算放大器 
1. 工作原理 

差动运算放大器作为数据放大器使用时，除了要求输入阻抗高和共模抑制比大外，有 
时还希望允许的共模输入信号范围大.同相结构的差动放大器能满足前两顼指标要求， 
但后一指标不足，常常受到放大器的线性输出电压范围以及闭环增益的限制 ，原因 在于放 
大器输入端的共模信号占用了一部分工作范围.不难想到，反相结构有利于提高后一指 
标，因为放大器的同相端和反相端基本上没有共模信号，处于“虚地”状态，但输入阻抗较 
差.这样，当输入阻抗要求不太高，而共模输入范围要求较高时，可以考虑采用具有反相 


结构的差动运算放大器. 


直 5 - 44 的反相结构式差动运箅放大器包括一个反相比例放大器4和反相加法器 
A 2 . 由式 (5-4) 和式 (5-7) 可得 



合并上列两式，得 





〜 = 一 
K n K f2 
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( 匹配％件％ 完郎 =7?/, Rfi = Rh = 去及 / ) 
图 5-44 高共模输入差动运算威夫器 



式 (5-132) 右边各项系数的选择原则，不仅应使输 出端的 共模电压为零，而且為输出 
电压中的共模分量也应相当小，以便扩大共模输入电压范围.据此，应 使矣隨 |睡路电_:参 

数满足 ；.— ,,1 S 心4 


I ^/i ― ~ 

[i? F1 = Rf 2 = — Rf 

n 


(5-133) 


式中 ，〃为 正整数.这个匹配条件首先使式 (5-1 32 ) 中的 共椟增益为零，由此得， 


(5-134) 


其次，使鴻的增益在数值上小于一，幅值为1 A . 这样，鴻是把共模输 A 信 f 音 

后，再与另一端的共模输入信号经為相减，因此，共模信号占有為的 工痄范 i 很小•若 
A x 的额定输出 电压为 C /_ 则允许的最大共槙输入电压为:当然， 差动論人电压 
还应占据一定的工作范围，故实际允许值将比 nU scM 小 一些. V ： 

根据“虚地”现象不难看出，这个电路的差动输入电阻为 

• ... '• • \ 、 .’ ， ' - \ • " 、， ：. r:: ••' . 

r S rd = Rfl + ^/3 = 2 Rf 

例 5- 26在图 5-44 中，若力=10；^^ 10, 和4时_定工作电压范_为土 10 


V ，则可选 


Rji ^/3 :=:= k.*Q 

-1 ::，:: 

R Fl ^ R n = — R f = 5 kQ 

n 


R f — 500 ki 2 

允许的最大差动输入电压范围为土 1 V ，故共模电压可占用 9 . 9 V 的工作范围，允许的最 
大共模输入电压范围为 ±? 9 V . 这个值差不多是放大器允许输出，压的10倍，充分显示 : 
出这类电路承受共模电压的能力 很强. 不过，输入电阻较小，约为100 ki 3; > f ; 
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2 •共模抑制 ^ :::: 

i 争為和為处宇反相运算状态，“虚地，，现象使它们的同相磕和反相端都几乎没有 
共模电压，所以兩个放大器的有限共模抑制比不会引人明显的共模误差，整个电路的共模 
抑制能力主要由外部回路电阻的匹配俣差 决定. 假若外部回路电阻的匹配公差分别为 

Rn = ±占/1):：公 ： r 

r 叫==^/(1 土〜 3 厂 !• 

.■ t- ^ 

Hj2 ~ ~ (1 ±5/ 2 ) 、广 I 

n 

Rfi ~ — (1 土 5 F1 ) 

: j n 

当各项公差心， ‘知七 知和心 i 都远小于一时，可以证明，应用电路的共模抑制比为 


CMRR 

t . 一 .....，: . \A .. 

在公差最坏组合条件下，上式^^为幫。 

当各项德_相等 : 


± 馬1 ± 5%平賴平％ 


8 n + s f2 + S f3 + 8 Fl 

；；, ' r ： sm •: 


(5rl35) 


最后得 


8f X = 812 = S f3 — 8 Fl — S 

. 

…… a - "■ it .； 


(5 - 136) 


由此 可興^ H 高 共__ 制拷 _ 主要措施是堤高外部回路电阻的匹配精度 。 若在匹配 
电阻吋有意识的使两蚣匹配电阻 及 / i 和為 3 , 7?^和穴/ 2 中，一个电阻的公差与另一个的 
公差极 性相反，但大小相等，可望将共模抑制比提高约一个数 量级. 

^ /:'_.口.'得，、釀4; rh . .+ :^+ 泠 r 铃\ ?《 n :卜.秦 + \ .:u '.'.. 

3•参调和漂移误差 乂，乂、 ； ■ 、 

H r- : ■-!!•> I MCGUf:,":. ，..：< ; ：i ：,.；• r 「：“/' •-'\vj v u ；； : ^ 1 L - r f ：= 1 <V 

J . 一 1 ，反相作用能俾两鼠组件昀失调爵_相亙 抵消. 这念电路折合到输入端的失调及 

其漂移误差电压为 < '" H \ 〉 齡:： .:黏 e :.… .. '人， 

U ^r = -~ Uo S i + (1 + n ){ XJ f osl ^ Uosd + RfOosi — Ksi ) (5-137) 

F . X 'U ..卜 +nfl. =、 r ' 

1； 式奉明，荐在选用 Am A , 吋 ，:使 两者漂移参数接近，将有助于减小漂移误 差.… 4 
4 .增 A 调节 

•• “... . i . r .、- •• ••• ’'\ ••• • r • 乂 

这种电路的另一优点是增益调节方惲，且具有线性调节特性，改变电阻 A 的值就实 
现了增益的线性调节，而且不影 B 向电路的 CMRR . 


* v \\ . j : ； r p 

…•:, \ ..J V •: 1 4 -I I ' . • . _.. 人 . - 、 ： ： V. : … i-. 厂， ..■• '.U. - •.、..： ： 乂 ：. H ;* ，. .. 

騵 5-17 缉计一个[心== 20^ r srd ^ 20 LQ 的基本差动放大器，并按, CMRR r ^ 80 dB 

确定各电阻的 公差. . ,, ， ； . :： . ; 1 ; 


• • 






題 5-18 将电阻应变计置于基本差动运算放大器的反馈圓路_，电桥放大器， 
可用来测量应变计的电阻相对变化量~推路如图， 45 所示试求 t 



图 5- 45线性电桥运算放大器 图 5-46 并叙组合差动运算放大器 


(1) 分析电路的工作方式与基本差动运算放大器的异同;^ 丨 

(2) 证明〜与5的关系为 、 y ! ' i 

H . +H. i. ' " ' <f - ' r ； ,, 

U 8 ' 

Rf + Ri 

(3) E = 15 V , A R f - 100 的条件下，绘 ■ 匕 


: (5-138) 
m 的关系 


曲(线 • 丄 一 

题 5-19 两个基本差动运算放大器能并联组成一个新的差动运聋 k 大器，电路如图5- 46 


所示.试求： ， 

(1) 闭环增益 

(2) 与基本差动运算放大器相比，电路有何优缺点？ . : 

题5-20图 5-34 的基本差动运算放大器的参数为：尺兄！=心= I 0 ki 2, R n - R a 
= 心 =100 LG ， 电阻公差 5 = ± 0.1% ,放大器参数如表5- 3 所示.试求： 

(1) K f , r srd , r src , K Fc ，CMRR -3 dB 带宽 

(2) 失调在输出端和输入端 引起 的误差 电压; 

(3) 当温度变化30$，温漂误差电压斤杂满，求温漂■差电压不超过_号电 
压的1 %，求允许的最小 输入电 压；/ 

(4) 若只考虑 K 。 的影响，实际闭环增益 ? 闭环增益相对误差为多少？ 

题5-21推导关系式 (5 - 109). 

M 5~22在图 5-37 中，若= 3 m ； 編『9 論，由 SOOjQ 固定电阻和 8.2 ki 3 电位 
器串联 组成* 电阻匹配公差 ±0.1 %，冰和為的额定输出电压范围相同，都 
为土 10 V ， 它们的共纖抑制比分别为 CMRR , - 80 dB , GMRR 2 = 74 dB . 试求: 
CD K f 的调节范围； ..:\，乂'、' 
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(2) 定 量察制 增益调节特性； •’ 、， . q 

(3) A 为最小值时的 CMRR = ? . 

(4) 最大共模输入电压. 

题 5-23 推导关系減(5_12，). 

题5-24若图5-39中所有固定电阻都为 100 1^2,试确定满足尺 f = 2 一 ^的阻 
值范围 O p • 〜 

题 5-25 证明关系式 (5-127). 

: 第五节积分#卩微分运算放大器' 

! , ? : 

, ^ . ” 、• ••••——.. . •. :• : : 

积分和微分运算放大器分别用来对输入信号实现积分和微分运算厂因为积分和微分 

也是一种基本数学运算，故应甩也非常 广泛. \ / 人! 

1 . . ■ ' ! . .. .. ... 一 '• 

v -v, •:. -： ( » 

、、'. i s H : •• • ' :. 

一、基本积分运算大器 

. ’ 、 % 

基本积分运算放大器具有反相结构，它的输入堀路元件为电阻，反馈回路元件为电 
容，电路示于图 5-47( a ) 中. 



图 5-47 基本积分运算放大器 
0) 电路； （ b ) 等效电路. 


根据图 5- 4 7( b ) 的等效电路，有 


这样 


Rf 


j ijfdt = -r» 


RfCt 


r dt 


可见，输出电压〜是输入电压〜的积芬.习惯上，常令 

z> = R f Cp (5-139) 

々叫做积分器的积分时间 常数. 所以输出-输入关系可改写为 

u sc = — — u sr clt (5 - 140) 

Vp J … 

基本积分运算放大器能精确实现积分运算的关键在于反相端为“虚地”，“虚地”现象 
保证了电容器的充电电流正比于输入电压，也保证了电容器两端的电压在数值上等于输 
出电压 • 以后将会看到，不论什么原因使反相端偏离“虚地”时，都将引起积分运算 误差. 
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积分运算放大器的输出-输入关系也常用频率特性和传递函数表示.由式 ( 5 — 9 ) 和式 
( 5 - 10 )可得 


K ^ jco } 

Kp ( s ')== 



U Sr O ) ^FS 


( 5 - 141 ) 
(: .5 - 142 ) 


由式 ( 5 - 11 ) 决定的输入电阻为 


= Rf ( 5 - 143 ) 

像反相比例运算放大器一样，同相端的补 偿电阻 7? P 用以补偿偏置电流的影响，由本 
节之三可知，若使 


则偏置电流产生的积分漂移将完全得到 补偿. 在一般补偿中，为了减小选配电阻的工作 

, ... ... t 

量，常取 ^ '八 

::乂 審:候 'V : M : : ( 5 - 144 ) 

这时，偏置电流的影响也能大幅度减小 • 


在积分器的应用中，还应注意运算放大器的输出电压和 输出电 流不允许超过它的额 
定工作电压 U 口工作电流 /辨. 考虑到^ = 4, 有 ， 

I > •. , v • • « ’ .... , : •- ••••••■ : ■ i ■ \ ' * ' . . : •• V' . :. . •• • 、 ' .. ■ 乂 . • ?"• ’ • 二 . ..■ .r 

U sr _ r dU sc 

-- l - : 

R f dt 〆 i 


这样，可将上述条件表述为 


1^1 
C F 


:卜 


sr dt 

^ u scU 

du sc 



• ^sr 

dt 


Ifz —> ~~ 

, Rf 




( 5 - 145 ) 


式中， y 是积分器的愈減电流. 

例 5-27 已知心=5 40 kQ , C F 
范围为土 2 • 5 m A •则有 一 


0.1 U SCM = 10 V , IM 1 - 5 mA , i u 的最大 


^ RfCp = 10X10 :’ X 0.1 X 10 一 6 f 10**~ 3 scc 

r sr = Rf — IQ ki 3 


Rp = Rf — J.0ki3 

当输入电压为直流电压 ，由式 ( 5 _ 145 )得 

<C7 = 10 X 10'= lO^V-sec 

\ U sr \ < Oscu — ifz^Rf = (5 — 2 . 5 ) X 10 === 25 V 

这就是说，由于输出电压有限 3 输入电压与积分时间之积不得超过10- 2 伏秒.由于输出 
电流#限，输入电压不得超过 25 W 
若输入电压为交流电压 

有 

^sc 


u Sf — U m sin cot 


U ： 




： t F J 


u sr dt — — 一 U m sin wtdt 

^ F ^ T i? CO 


cos cot 
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则输出电压有限 限定前 应用条伴是 






或 


IL 


O 7 tt F U scM ^ 0,0 62 8 V • sec 


输出电流有限限定的应用条件为 


U m <25 V 


可见，在放大器输出电压和输出电流有限的条件下，交流输入信号的频率愈低，允许的信 
号幅度也愈小.当达到输出电流有限所限定的最大值 t/ m = 25V 时，交流信号频率 
不得低于 ： : 

/ > ( IscM — ^ — 〜398 Hz 

2 scu^v 0.0628 

* ; .... .卜 . .. ../■ ；. . : +' n ( 

二、其他形式的积分运算放大器 h ^ 

名基本积分运算放大器的基础上，对外部电路和元件进行适当修改，就能实现其他形 
式的积分运算 • 

1. 求和积分运算放大器 

在图 5-47 的基本积分器中，将输入回路数目扩大，就组成了求和积芬运算放大器，电 
路如图 5-48 所示. : 



不难证明，图 5-48 电路的输出-输为 


当 及 /i = i ? /2 = 

式中 


Rn = Ri 时，上式变为 

uM 口 - -\(u srl + u sr2 + ujdt 

t F J 


tp — RfCj. 




2 . 同相积分运算放大器 

基本积分运算放大器的积分电容 til 可改接到同相侧，组成同相积分器. 


(5-146) 


(5-147) 
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图 5-49 是同相积分运算放大器的 原理機 ，它 的输出 -输入关系为 

C5 " 148) 

在实际应用中，要注意选择外部回路各电阻的匹配公差，否则，电路可能歹稳定 

另一种形式的同相积分运算放大器参犯式( 5 _ 150 )所对应的电路 * 

. 、. ■■ .■ . -• 

3. 差动积分运算放大器 

将基本积分运算放大器同相侧的电路按平衡对称结构组织，就组成了差动积分运算 
放大器，电路如图 5-50( a ) 所季，它:的输出-输人关系为 J 


UsXO = Usrdt ^ ^ Usr2 ~ (5-149) 



像塞本差 •运算 放大盛一样，图 (0 的差 动庚分 运算散夫器的外部回路兎件也宓巯严 
格匹配，才能保证_高的共模抑制比，这个电路的优点桌 H 用~^只__|1可卖琬 差劫积 
分运算，缺点是设置起始条件和建立保持状态比 较复袭 ，这墓因为该电路甩宁两頁銳势电 
容，而要保证两只电容的工作状态在运算过程中完全相同是十分困苹的.利用 M 个放大 
器实现差动积分运算可少用一只积分电容，从而使起始条件的设置翁 I 保持状态的_立都 
大为简便，电路如图 o ) 所示.不难看出， k 个电路的输出-输入关系仍由式( 5 4 49 )抱述 • 

在图 5-50 中，若使== 0，即将该端接地，则电路变成同相积分器 ，这时 # "1 、 

UsM^Mu sr2 dt ( 5 - 150 ) 

KC J 

. :卜 … u 

4. 积分时间常 k 范围宽广的积分器 s ' w 

在上述一只组件组成的积分器中，积分时间常数由尺 C 决定，当过小时，_芬漂 
移将加大[参见式 (5-153)]; 当 KC 过大时，电备器漏电和电路寄生参数的影响将增强，所 
以这类积分器的积分时间常数的取值范围 是有限 定的.利用两只组件可组成时间常数取 
值范围很宽的积分运算放大器，电路如图所示，它的积分时间常数取值范围可以小 
到1 ns 而长到1000 sec , 能充分满足客观需要，而又不会遇到上述麻烦 • 

^在图 5- 51所示符号下，可得… ； … : : i: ’ 
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合并上列两式 i 得 


User- 

= — 

- U sr + u sc 

RC - 

du sc 

f ■ 、-. ，- .. 〜 

;、..••••-: 

-+ Use = 

* •• . . r-, t,. . ..L, 

、 . ，: M ^ 

^scl 

./ V : 


dt 

^sXO 

，-—— 

X :':、 動 : .:::J 

i u sr dft 


R C • 

) 




(5-151) 



图 5-51 积分时间常数范围宽广的积分运算放大器 

； •' .‘V.; ■ ; 


1 A ^ ... I ^ . • ••• I一.••： ， .：. - . .泰 .<、 . : ' 

可见，这个电路的积分吋间常数为1 ，而不卓纯是 RC ， 改壶比值 Rf / R F 就能在大 

j , Rf . 

范围内调节积分可常数，而不必再受_ 取的限制 • 

在实际应用中，要注意使电阻精密匹配，在高频工作时，要将放大器的带宽选大 • 

映 对好 • 免 . 


三、积分器的运算误差和参数选择 

运算放大器和积分电容器的性 i 木理想时标将产生运算误差.积分运算放大器的定 
态误養傘雯取__大器.朱響及其湊移、有限的 直跑开 环增益;仏、以及积分电夢器的 
泄漏电阻等V动态误差主鼕取夾于软大器的带宽有限和积分电齊器的介质驗附效 s 等，疋 
洱分析基本积分运■放太器的运箅误差: - 

4 .'.):1. ，十 ' 调「：：巧 - : J ： yi 'V'. 轉暫 .'U : 八 } 沒… ”；： ：〔3 ,；：• 

:失调和.漂:技谋差 ’ ：:；\；^：；：：；；^ ： :： r； ；；\ 〜+ _:二：：:广: :二: ... U :, 

卿用式 (5_4 G ) 的推导方法，可得失调及其漂移存棊本 IR 分运算放大器输出端产生的 

误差电鹿攻' . .；：^'：；,； ，: i ； v ^ -.；■• L ： ; ：- , - - ，■- 賴:4 

心 a n = 念卜:,忘圭 K 1 - 貪 ) /Uz 

+ 丄 [(1 +^]^dt + u： s - R P n + v os 

C F J\ R f J 2 2 

藥寧表 示为、 ^ w f f / \ 

‘ ， T 〉= + 適(_「 食 匕) ☆ + ^ - 〜 7 “ 

可见，若取 ^ _ 积分標移将最小，上式 变为 。 

、 u : c O ， T ) = + 此 ： - Rji ^ 

、、 • , .' …八：：卜 

不过，按条件 Rp - o ^/ n ^ Rt 补偿吋，费时较多，不 利于批 量生产，通常按式 (5- m ) 补 
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偿，使心 = A ， 这时，输出端的漂移电厓为 : J “ ) : K : 

u s Xh T) = — [u r os dt + ― \losdt + U f os 一 R P Ib+ (?5~t52) 

一 tp j C p J 

由式 (5-152) 可以看出，在实际积分运算放大器中，零输入信号不会导致奪输出信号 
或使输出信号维持自己的起始值 不变. 虽妹逋过心的#偿作 M 能降低漂移瘼―，但在失 
调及其漂移的作用下，输出电压仍将随时间不断向一个方向变去，出现所谓“积分漂移^现 
象.积分漂移反映了积分电容対 1 失调矜 其漂移泰断迸行积并的物理本质 • 如果対积分漂 
移不采取相应对策，轻则限定积分时间的长短，重则使放大器进入饱和1无法正常进行积 
分运算. 

在一心‘随时间变化不大时，由上述各式可得积分潆移速度为 

= JL u： s Cm Rp = ^ Rf ), r < - 

dt r v ^ ^ h + ’ 

< 丄 H IC : 、（当 A = A ) (5-153) 

{ dt : r F .”’，，： C F — 

^£!=丄匕+4~忆 （当沁 sO ) 、: nn p ” 

由此可 hl ，减小积分漂移的主要措施有： 第一， 应选用矣调再萁漂移小的运算放大器，特 
别是对放大器的/【和 c 指标更荽慎董 •桌 土，根据实际情_滅用适当的，偿条袢 ，确定 
R P { g . 第三，在积分时间常数砀一定的条件下，应尽可能将积分 电容匕逸大. 不过，电 
容量的上限值常受其他条件的限制 • 一般来说，电容量愈大:电馨器的泄漏电風也随之 
下降，它所旁路的积分电流或泄漏电碑加大，从而引入新的积分运算误差或使保持性能变 
坏； r F —定时，加大 C F ， 势必减小■，身_电路的输火电阻减小，这常为信号源或前级电 
峰所不_许； ; 在放大器输出电流有限的条件下， G 的加 大会奔 一步 ㈣ 低积贫 異的积梦速 
度(详见了述动态误羑分析 )• 故采用本措施膊，要权衡利弊，美面考象第_，减企备种 
流向积分电容的漏电流.第五，在积分运算开始之前或在运算 d ： 程的间歇时间里，通过调 
零将已有的积分漂移补偿掉，等等 w w ^ A 

例 5-28 若 = l 0- 3 sec , U r os = 1 mV , V h - 100 nA ， /’。， 赛 10 nA ， 当取 = 10 

LQ ， C 产 0.1 t uF 吋，由式 (5-153) 可得 

公 4^1 = 丄 = 1 v/ sec (当〜 = - 昏 = a ) 

dt x > 々 ■ V I h + 』 

= 丄 £/二 + 丄 r o , = 1.1 V/sec (当 = i ^) 

dt "tp C p 

= l- U r os + 丄 = 2.05 V/sec ( 当心 =0) 
dt tp C p 

当取 R f = 1 kQ , (: F = 1 # 时，上述值分别为 

= 1 V/sec (当 =争心) 

dt 、 h + ^ • 

^4^1 = l.ol V/sec (当 為 ) 

=1.105 V/sec (当爲 = 0) 

r!.t r - ' ''r - :. 乂 PM 
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上列计算结果充分表明了各种补偿条件和电容取 _不 同吋的影响. 


. 2•动态误差 广' ::、 

(1) 实际积分器的频率特性 

正如前述3 _算放大器常具有单极点的频率特性，它由式( 5 _1) 表迷. 由式( 5 _ 46 )，可 
得积分运算放大器的反馈系数 


F (； C 0) == 




jcotp 


z f + Z f 

将上式和式 (5-1) 代入式 (5=45)， 整理后，得 


\ + jcotp 


(5-154) 


K r F <Jco ) 于 


Use 


— Kq 


U sr 1 — co 2 r F r 0 + ； £o[to + (1 + Ko)t P ] 
通常有 K 0 》 1， iK 0 r F » r 0 , 所以上式可简化为 

- K 0 




(1 + jeaKorp) ^1 + & 奢 ) 


(5-155) 


由式 (5-155) 可以看出 V 实际积分运算放大器的频率特性具有两个实舉极点，与理想积分 
运算放大器是有较大羑别的.在图 5-52 中，同时示出了运算放大器、理想积分器和实际 
积淨器的对数幅 f 特性，以资比较.虫图中特性可知，实际积分器与理想积分器的幅频特 
性之间的主要差別在低频段和高频段， 

在低频段由宁孕《1，式 (5-155) 可近似为 / r } r s :」卜 

K 0 

.. t ； ' - K ^ Qay ) ^ — - —~* . 

1 + j CO Kotp 

这吋，积分器犹如一个一阶惯性环唯，它的直流增益为尺 o , 时间常数为仏!>，与理想关系 
式 (5- m ) 相比可知，形成这种差別的主要原因是放大器的直流开环增益^不等于免穷 

大，导致 w < ^—的频段上，幅频特 f 生变得平坦. 

K 0 tf - 
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在高频段，由于 coK 0 t F » 1,式(5-1 5 5)可近似为 


以 O ) 


JCOtp 


1 + /60— 

K 0 

与理想关系式 (5-141) 相比可知，它多了一个惯性环令，形成这种差別的主要原因是放大 

.... . - ; . 卜 ■: ■ . : . ' . ; .... 、... : : . 

器的增益_带宽积 Ko / r 。 不是无穷太，致使在 to > &的频段上，特性不是继续按一 2 0 

r 0 

dB / 十倍频程衰减，而是按一40 dB / 十倍频程 衰减. 

实际频率特性与理想频率特性之间的差异^^引起频域误差和时域 误差. 

(2) 频域误差 s 

当积分器的输入信号为正弦信号时，非理想的频率特性将产生频域 误差. 为了分析 
频域误差，可将实际积分器的频率#性方程 (5-155) 改写成 


K ^ jcoy ^ 


1⑺丫 F 


1 


1 + jco 


jwKotp 

可见，它的幅频特性 KfM 和相频特性 ^ f (^) 可分别表示为 

1 


^0 \ 
kJ 


K f M 


(X)tp 


( 




^ 一 7t 一-: 


KotpO) 

tg - 1 ( — 


(^0 


OJ 


KqT ptO y 


tg ' 


' A 。 


所以幅度相对误差 5( 切)和相位误差 △◎( CO ) 分别为 


K ⑺) 


KfCco) 一 

. k f M ~~~ 


^ K 0 t F ( X)y 


CO 


)1 


(5-156) 


A ^( co ) —少; ( w ) — 少 JF (仞） 


CO 


(5-157) 


上述误差公式表明，频域误羞取决宁实际积分器的转折角频率 1/心1>、 放大器的开 
环增益-带宽积 K Q / xV 以及信号角频率⑺•当 l / KoX > 愈大、 i ^/ r 。 愈小，幅度误差就 愈大. 
l / K Q t F 产生相位超前误差， K 0 / t 0 引起相位滞后垾差•两项误差所占比篥与积分器的工 
作栩率有关.这里有兰种不同情况，现分迷如卞：^ 

第一，低频段.低频段系指积分器输入信号角频率位于零到 UKotr 附近的频段 • 
这时，有 w 《 K Q / t Qy HP t 0 co / K 0 《1，所以幅度相对误差 50) 可近似为 


K 


(尺。 
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相位误差可近似为 


△少 （ C 0 ) 〜 tg 一 1 



一 ^ tg -1 —1_ 

Kq ： Ko'tpu) 


相位误差呈现超前 误差. 上述误差近似式表明，在低频段上，实际积分器误差相当可观， 
所以低频段是精窜，分器的非工作频段 r ,: ' 

第二，高 频段. 高频段系指信号角 麵奉从 Kjt 0 附近一直延伸到无穷大的频段•这 
时，有 ; CO 》 即 l/Kot F co «C 1 ；所以權 ■ 相 # 误差 4>>可近似为 


5(60) ~ 



相位误差则呈现滞后误差. 。、 :, ,,,, 





这个频段的误差也十分可观，也是精密积分器的非工作频段. 

第三，中频段——积分器正常工作 颊段. 中频段系指信号频率位于 l / Kot F « co « 
Ko / r 0 之间的 频段. 这时，有 K Q r F co 》《1，所以幅度相对误差差不多为零 


sM 




相位误差可近似为 ”： f :..’.. 

A^(co) —1 — :一 ^ 

KqT fCO Kq 

当 CO = l / v 7 t F t ^ 相位误差也九乎为零;当 CO <1/\/ t F r ^ 栢位误差呈现超前误差；当 
D ) 〉 1/ a / r F r 0 , 相位误差呈现滞后误差.因雜，实际积分器的信_作角频率应尽可能落 
在 l / Vt F t 0 附近，以便使误差 最小. 

^上述分析充分说朋，为了扩大积分器的正常工作频段和减小频域误差，主要措施是提 
高放六器的直流开环增益&和开环增益-带宽积 K 0 / t 0 . 若能采用较大的积分时间常数 
沒却宽工作频段也是十分有益的 • 当信号角频率所占频段不宽吋，若能将它落在 
1/ VV〆 。 附近，对提高运算精度也颇为有效. 


(3) 时域误差 


，实际积分运算放大器的时域误差可用阶跃输入响应来 考察. 在阶跃输入信号作用 
下，理想积分器的输串舉时间的线性函数，但在放大器的增益-带宽积和直流开环增益有 
限的条件下，实际积芬器的输出不再是时间的线性函数，在响应初期，它有时间 滞后， 在响 
应后期，响应变平缓. 

•: • ... , "» •- .. V - 

在式( 5 - 62 ) 的负阶跃输入作用下，将它的拉普拉斯变换 - E sr js 代入理想积分器的关 
系式(5-142)，得 

■•- .. : _ … - -• - - - . . -■ . s .. - --..i 

v ， s .气 -P 1 .%. " - , M % r . : ? -. v - $ - ‘， : ..： ^ . ... 

>- ：! ： .'‘ - ; ■i _ XT : - l，: ' 1 . 

UscC S ) — — -^ 

… 一' . : . XpS ' S …一 -.... 

上式的拉普拉斯反变换就是理想积分器的阶跃响应 

U sc ( j ) - t C 5-158) 
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因为式 (5-155) 的传递函数是 


U 乂 s ) 

Ujj ) 


~Ko 


(1 士尺。 IV )+1 士 

所以，当同一阶跃输入信号加到实际积分器上时，可得 ~ 




Usds ') d fC ( j ) U sr ( j ) 


K 0 




(1 + K 0 r F s ) 1 + 


上式的拉普拉斯反变换就是实际积分器的 _ 跃响应 


— 

Ko 


UsXO = 


K 2 0 Esr 


K\tp 一 t 0 


Kq^jt 


— — Kot F e 

Ko 


K o r F 丄『0 


• K 0 


上式右边括号中的最后一项衰减很快，幅度也小，可略去 不计. 此外，常有拉故 
上式可近似为 




Kofp -- 一 K^tpe 

K 0 



在实际应用中，考虑到放大器_额定工作治围着_，积分时间有限，所以有实际意义的瞬 
态过程时间并 不长. 这样，在/ 的肘间鐘域 :内，、可将 上式右边括号中的指数函数 
展成幂级数 


^ scC .^) 


E s 


T > 


KqT^F 


u_ 

Ko 


KqT^F 


1 - 


KqT ^ p 


㈢ 2 


6 \!〈 qT p a 



=== / — £l — —— ; + ——-——— • • •) (5 - 159) 

tf \ Kq 2 6Kltp / 

对比式 (5-158) 和式 (5-159) 可知，理想积分器和实际积分器的阶跃响应差别发生在 

V *> . ..彳 - i U . - . V 1 f •• "" .， .：• .• ；： 

响应的初期和后期 • M ::卜调 A 0 / 

在响应初卿> f 很小，式( 5 -衿 9 )中_ H 2 Kcytr 等_间的高次顼可赂去不斗，_际积 
分器的输出可近似为 . 

UsXO ^ ( — ~ r \ 

■'" ^ ■ t F \ KqJ 、 …一 • < 

与理想响应式( 5 _1 58 )相比，宗响应有一时间滞后它由有限的增益-带宽积产生 
并等于增益-带宽积的 倒数. 亳无疑问，歆阵低此积分滞后时间，应当加大放 大器的 增益- 
带宽积.以 5 G 24 为例，由于仏=10 5 , r G = l / 2 0 >r (秒夂故有限的增益-带宽积所^进 
的滞后时间约为 0 . 16 ^ s . 实际积分器响应初期的特性示于图 5 - 5 3 00 中. 

&在响应后期 〆 较大，式 (5-159) 中的 A / 応项可略去不计，实际积分器的输出可近似 

:、 uM ^ ^~(t - —^― + — ^― - • • •) 

: t F \ 2 K 0 r F 6 K ^ r rJ 、 … 

与理想响应式 (5-158) 相比可知，随着积分吋间的加长，积分误差加大，响应特性的斜率在 
数值上愈来 愈小. 为了减小此项误差，应加大放大器的直流奸环增益％.阶跃响应后期 
的特性示于图 5_53( b ) 中，该图的时间坐标是大时间刻度坐标;:二 :、 M 

最后还必项指出，积分电容心的最大充电电流由运算放大蛊的最太输出电流 U 
限定，从而限定了积分器的最大积分速 度一、 


• 227、 





( a ) ( b ) 

1 一^琿想特性; 2—实际特性 . v 
图 5-53 积分_算放关器的阶跃《应特逢 
( a ) 瞬变初期 i ( b ) 瞬变启期. 



(Hr) 


max 



举例来说，若= 1迚，/_ = 5 mA , 则最大积分速度为5 X lO ^ VAas . 不言而喩， 
积分器输出电压的正常变化速度应比上述值低，否则引入新的误差.在已选定的条 
件下，减小的 tti _ 窩积夯_的土修速度 .A 

(4) 介质吸附效应的影响 

积分电容器的介质吸附效应也产生动态谟差，特别是当积分器运算速度较高时，吸附 
效应的影响会更加突出暴 

在实际电容器中，电容器介质的偶极子及其介面极化的形成和消失都不可能瞬时实 
现，往往需要一定的吋间，因而使电介质常数随信号频率和环境温度变化，不能视为常数. 
这样，实际电容器木能简单地看成一个理想电容，从实际效果看，它相当于一个篝杂的阻- 
容网络 • 实际电容器的一种比较好的仿真模垫如图 5-5 4 ( a ) 所示⑵. 图中， C ： 为理想电容 
值， A 为电容器的泄漏电阻，其余的阻-容网络则为介质吸附效应的仿真.实验 分析遂 
明，这些阻-容电路的吋间常数相差很大，可从几十毫秒到几十秒.这样，若以恒压电源対 
■舔电容充*，当充€时间尚未比最大晅-容的时间常数大很多吋就将电源切断，则 
介质吸附效应将使电容两端电压回落，然后才达到某个稳态值.倘若充电吋间比最大阻- 
容支路的时间常数大得多，使每个阻-容支路中的电容都能充电到电源电压，然后切断电 
源丼将电容短路> 若短路时间不趨过最大阻容支路的时间常数太多> 则介质吸附效应会使 
电容器两端电压回升，最后将稳定在莱个固定值土 I 由此可•实际电容器两端的电压不 
仅与现在的外界条件有关，还与它过去的状态有关，这正是介质吸附效应的表现，它将带 
来运算误差并使起始条件不准. 

图 5-54( b ) 是考虑了电容器吸附效应后的基本积分运算放大器，由图可得 
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0) 实际电容器的仿真电鉻； o ) 考虑电客器的吸附效应鬏响 • 


K;(J 趨 


Uj ^ 

~u sr 

. 


K F ( j ^ 


dc 


、1 屮 S r + jcx > R n C ^ 

.»=1 n n 

对 1 渾的聚苯乙烯电容进行实验，所榑参数如_5-4所示.可见，一般有_ ( c „/ c ) 

« 1，所以上式可简化为 U) 

/ y <； . V ' V 、 \ 

60) 〜縣 _) f 1 - s v ) 

、义… 1 +^ R n C n J 

由此可见，积分电容器的介质吸附效应也会产生频域误差和时域误差， 

: . ，] > •• 


表 5- 4 lfiF 聚苯乙烯电容的介质吸附效应参数 


n 

C n /C 

R„C(sec) 

R„C„(sec) 

1 

1.40X10 一 4 

3.56X10 6 

500 

2 

2.00X10- 4 

2.50X10 5 

50 

3 

2.70X10-1 

, 1 2.06X10 4 

5.4 

4 

1.93 xiao- 4 

3.03X10 3 

0.585 

5 1 

1.20X10 - 4 

3.34X10 2 

r . w : .\. fV:.. r::n . ■:, 

0.040 

;“ .m:; “j . 


目前的电容器产品中，聚苯乙烯电容、钽电齊和聚碳酸脂电容育_高昀泄漏电阻和较 
弱的介质吸附效应，故可用作积分电容，以便减 / J 〖积分 i 資误差 ' 

T T* 參 .1- H 一 * w-V 

.、 • ••• ■ . : v .. *. 

3•参数选择的考虑 

* ' • . V ( : ' :- - :、 •.:;：、 • ，-•;•• ? '7' - "? ; !7 •> | I' t } r \ r ^ ) .，^ > ...，t • •“ 

综上所述，基本积分运算放大器的积分时间常数仅取决于?俞入回路电阻和荩馈回路 
电容之乘积，选用不同的电容电阻值就可设置不同的积分吋间 常数. 为了减小积分漂移， 
除了主要依靠选用失调及其漂移小的运寘放天器外，合遒的补偿措施，适当的调零方法， 
减小各种寄生漏电的对策，在吋间常数为定值时选用较大的积分电容量等等，也是异常 
重要的.为了减小积分器的动态 i 差，应选用增益-带宽轵大的运算放大器；直流开环增 
益的选择也不可忽视;若能选用较大的积分时间常数，对加犬实际积分器的工作频段也是 
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有益的；此外，还应痒意选用介质吸附效应小的电容器作积分电容.在积分器的使用中， 
也要注意防 It 发生堵塞现象 I 

四、基本微分运放尖器 

1. 工作原理, 

微分运算放大器用来对输人信号实现微分运算 I 因为微分运算_积分运算的逆运 
算，所以将基本积^>运算放大器的输入回路电阻与反馈回路电容的位置相互对换，就组成 
了简单的微分运算放大器，如图 5-55( a ) 所示. 



(R P = Rp) 

图 5-55 微梦运算放大器原理图 
( a ) 电路； （ b ) 等效 电路. 


由图 545( b ) 的等效电路可得 


心 = C / 


du sr 

dt 


所以 


Use 




ipRp z==z * 一 Rpdj 


dt 


可见，输出电压是输入电压；的微分 r 习掼上，常令 

T> = RfCf 

叫做微分盛的微分时间常数.故输出-输人关系可改写成 

d 认 sr 


^sc — 一 


dt 


(5-160) 


(5-161) 


微分运算放大器的 输出-•输入 关系也可用频率特性和传递函数来表示.由式(5_9)和 
式 (5-10) 可知 


K F Cjco ) 

Kf ( s ') == 


tJ , 


uKsy 

^sAsT 


— 一 - JWtp 

一 卞 V s 


(5-162> 

(5-163) 


由式 (5- n ) 决定的输犬阻抗为 
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根据平衡对称原则，补偿电阻应满足 




(5-164) 

(5-165) 


2•存在问题 


图 5-55( a ) 的电路在原理上虽可实现微分运算，但在应用中还存在稳定性差、高频噪 
声大和输入阻抗偏低等实际问题3如不加以克服，很难付诸使用. 

微分运算放大器的反馈系数可由式 (5-46) 得到 


FC / co ) = 


Z / _ 1 

Z f Zf 1 + jcotp 


(5-166) 


若运算放大器具有单极点频率特性，则将式 (5_1) 和式 (5-166) 代入式 (5-45)， 可得原理性 
微分运算放大器的实际频率特性 


Kp { jco ) = 


Use 

Usr 


-1^ F \ 


1<0 


1 + Ko 


+ 2 d /-~ +1 


因为 Ko » 1, 上式可近似为 

KfUco ')= — 


-jeotp 


；-+2 d /~ +1 


■jOJtp 


+ 2 4 ’ 乏) 

式中，二阶系统的固有振荡频率％和阻尼系数 （ 分别为 



幅频特性为 


因为总有 


2 


/I + Ko 

V 

(r F +r 0 ) ^ 


Ko 


(l + /< 0 )r F r 0 2 


(T>+r 0 ), 


K 0 t ft Q 


WT f 


Vo 


+ 2 f - 


K 0 r F r 0 》〒 (z>+r 0 )2 


所以阻尼系数总比一小得多，即 


(5-167) 


(5-168) 


(5-169) 


^ « 1 

这样，基本微分运算放大器的实际频率特性将由理想微分频率特性和欠阻尼二阶系统的 
频率特性组成 5 如图5-5 6 所示. 为了谭于比较，同一图中还示出了放大器和理想微分器 
的对数幅频特性. 

由图 5-56 的特性不难着出，当 co < c ^ 时，原理性微分器的实际幅频特性与理想特 
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性相同，在 CO > %时，则与放大器的开环幅频特性重合，在⑺=%的附近，幅频特性 
出现共振峰，这是 f < 0.707 的必然 结果. 这个共振峰值可由式 (5-16 9 ) 求出 

= KM - ^ ^ - (5 - 170) 

2^ t F + t 0 



3——实际微分器的幅频特性 
图5_56原理性微分器的对数幅频特性 


而在 co = %时的放大器的开环增益幅值为 

KoO«) = K ° ―= = Ko. 

V1 + {^ O co n y 

两者之差是比较大的.共振峰的存在将使微分器的斜坡响应发生振荡，稳定性很差，无法 
正常应用. 

实际上，由式 (5-167) 可知，原理性微分运算放大器的实际传递函数可以写成 

Krisy^ — 

」 丁 + 2^ — + 1 
col (X) n 




t F I < 0 


t F + toKo 


^0 


Ko 
-一 s 
^0 


在 f <1 的条件下，上式可写为 


0 + + ^(1 — C 2 ) 

K 0 

-^ S 


(,S + ?C0„) 2 + (co w \/ 1 — ^ 2 ) 2 

当输入为斜坡电压 

u sr = 一 at 

时，它的拉普拉斯变 换为一 a /込 将它代入式(5-171)，得 

U ( s \ _ -~~- . …- - —— 

, dO + + (co„\/ 1 — ^ 2 ) 2 ] 

由运算微积手册 [3] ，得上式的拉普拉斯反变换 


U s X 0 = at F 


1 


Vi -? 2 


:(? 一⑽ sin 


+ tg 一 1 


V 1 — 


(5-171) 

(5-172) 
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1 ——理想斜坡响应； 2——实际斜坡响应. 

图 5-57 原理性微分器的斜坡响应 

在图 5-57 中，示出了原理性微分器的斜坡响应特性.由图可知，实际斜坡响应为指数 
衰减振荡，振荡频率为％〜 '卜 ，衰减时间常数为它与理想斜坡响应偏离 

V t Q r F t 0 + t F 

很大. 

原理性微分器的另一个严重缺点是高频噪声很高.这是因为在 = 附近，增益 
有共振峰，这样，即使输入信号中不包含频率在％附近的高频分量，运算放大器本身的、 
频率在％附近的高频噪声也将被放大，因此，高频噪声完全有可能将有效信号淹没，使微 
分器无法正常工作 • 

原理性微分器的第三个缺点是在高频工作吋的输入阻抗较低，这点可由式 (5-164) 直 
接看出. 

上述三个问题，特别是前两个缺点，如不妥善解决，原理性微分器是无法完成微分运 
算的. 


3. 补偿方法 

从上述分析中不难看出，补偿的基本原则是避免频率特性出现共振峰，这就意味着必 
须加大阻尼系数？，使它等于或接近 于一. 可见，所谓补偿，就是通过加大阻尼，避免振 
荡，抑制噪声. 

最简便的补偿方法是在图 5-55( a ) 的输入回路中串入一只电阻 i ?/， 电路如图5- 58( a ) 
Rf 串入后，电路的？就不难提高到一.实质上，及/加入后，负反馈加强了，应用电 
路的性能将更多地取决于外部回路参数. 

由图 5-58( a ) 电路可得 , 


K f (Jco) 


F(J ⑴) 


jcoRpCj 
1 + jtoRjC j 


1 + jcotf 


1 + jcjoRfCf _ 1 + jcotf 

1 + jto(^Rf + Rp)Cf 1 十 /co ( 巧 + rj ，） 


tf — RfCf 
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将上两式和式 ( hi ) 代 A 式 (5 碑仍可以得到式 (5-1 67 ) 的形式，但二阶系统的固有振攀 
频率％ 和阻尼系数 （ 不同，它们与电路参数的关系分别为 


V n (巧 + o) 


K 0 




V t 0 ( t f + r F ) 

I — 

[r 0 + r F + (1 + Ko)t f ] 


(1 + ^ 0 ) r o( r / + ^f) 


(5-174) 


( r 0 4- t F + K 0 r f \ 


/< 0 r Q (巧 + T>) 



1 ——放大器开环幅频特性； 2理想微分器的幅频特性 S 
3-—补偿后的微分器的幅频特性. 





6 1 ~~~ 

( c ) 


，灸 1—-理想斜坡 响应； 2— _际斜坡响应 • 

图 5-58 原理性微分器的补偿 ^ 

( a ) 电路(心尸々）； 00频率特性； （ c ) 斜坡响应 特性. 

通过 i ?/ 的选择，使 卜1， 则二阶系统变为具有两个相等的实数极点的临界阻尼系统， 
这时，式 (5-167) 变为 

— jcotr 

1 + ；—Y 

^ _ — jcot F 

1 - (~Y + 2 (; 

与上式相对应的频率特性示于图 5-58( b ) 中3十分明显，它已没有峰值了，从而消除了斜 


(5-175) 

(X) \ 




U, r 
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坡响应中的 振荡. 实际上，^ = 1时的传递函数是 


K’ F (/) = 


— ^ ^ — r F co 2 n s 

丄 . V _ + ^) 2 


(5-176： 


在式 (5-172) 的斜坡输入作用下，有 


U s Xs ) 


atpCD n 

+ sy 


上式的拉普拉斯反变换为 [ 


UsXO — ar F [l — (1 + 


^ atp 1 — 1 


I K 0 


t Q {t j-\rv-p) 


(5-177) 


将上式与式 (5-173) 相比可知，斜坡响应已无振荡，它是一个随吋间单调增长到终值 
的 特性， 如图 5_58( c ) 所示，无疑这样的特性是具有实用价 值的. 为了更加接近理想响 
应，获得更陡的上升沿，可将（选得略小于一，这时，响应特性将稍有 过冲. 

满足 （ =1的 心值 可据式 (5-174) 求得，这时令该式中的 C = 1，有 
(4 K 0 — 2) r 0 i > + 2 K 0 t Q t f = t \ + t 2 F + K \ x ) + 2 I < Q t f t F 

因为 K 0 » 1, 故上式中不包含^因子的各项都可略去，得 


巧〜 2/ 


j^oEz 

~ K ^\ 


由此导出 




加入心后，也改善了电路的输入阻抗，这时输入阻抗变为 

… f+ jk 


(5-178) 


(5-179) 


在微分吋间常数 h —定的条 件下， 由式 (5-17 S ) 可以看出，若能提高 心值， C /将 下降， 
均可加大，所以输入阻抗可指望进一步提高. 

例 5-29 已知放大器的单位增益带宽为匕=1 MHz ， 微分器的微分时间常数 z >=0.1 
sec ^ 若选 

C / = 1 ^iF R f ― 100 

则由式 (5-178)， 求得 


^ fc^f 


I _2 X 0.1 

冗 X 10 6 X 10 一 12 


252 Q 


C f = 0.1 iuF R f = 1 Mi 3 

则 ’ 

R f ^ 2.52 kQ 

在工作频率较高吋，宜选后一^组参数，以便有较高的输入 阻抗. 又由于 f 略小于一， 
对斜坡响应特性前沿变陡有利，故 可使心 的实际值略低于计算值. 

当微分器的工作频率不高时，为了更好地抑制高频噪声，除了加 入心外 ，还可在心 
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两端并接一只电容 C F ， 这也是经常采用的一种补偿方法.加入 A 可避免幅频特性出现 
峰值，加入可使幅频特性还没有达到较高的频率时就提前按 一20 dB / 十倍频程衰减， 
从而进一步降低高频噪声. 

图 5-59( a ) 是按上述方法组成的电路.由此电路可得 




一 jcoRpCf 

(1 + jcoRfC ^(^1 + jcjoRpC F ") 


—]CX)Tp 

(1 + /卬巧）（1 + ja ) t Fl ) 


FU ⑺） = 0 + jcoRfCfXl + j 威 fC f ) 

(1 + jcoR f C f X^ + jcoR F C F ') + jwR F C f 

= (1 + /cor/Xl + ;cor F1 ) 

(1 + jcot^)(\ + ycor n ) + jcotp 


式中 


^Fl ~ RfC f 

将上两式代入式 （5-45)， 并考虑到 K 0 » 1, K 0 { t f + t Fl ) » r F , K 0 t f r F1 » t 0 t F , 整理 
后，得 

KpUco) ^ - 二 

(1 + jcor f )(l + 

为了更好地抑制高频噪声，获得临界阻尼，常取 


声 F 


/ cor n )( 1+7* 


- I ) 


这样，可得 



(5-180) 
(5 -1 81) 


与上式相对应的幅频特性示于图 5-59( b ) 中.特性充分表明，一旦 co >%， 微分器的增 
益幅值就按一 20 dB / 十倍频程迅速衰减，使 co > %的高频噪声受到很大抑制.根据工 
作频率和抑制噪声的要求，％值可通过式 (5-180) 加以调节，这时，只要相应选择心和 
心值，使巧=和^^ R f C f 满足式 (5 - 180) 即可. 




1 —— 放大器的开环幅频特性； 2——理想微分器的幅频特性; 
3——补偿后的微分器的幅频特性 • 

图 5-59 高频噪声的进一步抑制 
( a ) 电路（心=心）； （ b ) 幅频 特性. 
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图 5- 6 (3 是 q = (U sec 的微分运算放大器的典型斜坡响应，输入信号的周期为 40 ms , 
波形充分反映出补偿效果良好.由此可见，采取上述简单补偿措施，使微分器所包含的二 
阶系统的阻尼系数（等于或略小于一，就能避 
免幅频特性出现共振峰，从而消除斜坡响应中 
的指数衰减振荡，调节二阶系统的固有振荡角 
频率 CO #， 就可控制高频噪声，这样，微分器就可 
付诸使用了.当吋，实际特性已偏离 
理想特性，所以最大信号角频率不宜超过％太 
多，否则将产生较大的时域误差和频域误差. 

加 A 的 


4. 其他考虑 


输出波形 



对微分放大器而言，放大器自身的失调及 m 泛 ( — ( — 

的输出波形 I v 

其漂移对运算精度的影响，远不如积分器那样 — 

严重.微分器输入回路中的电容 q 有隔直作 图 5-60 微分运算放大器的典型响应特性 

用，它能阻断失调及其漂移的传递.但是，放大器本身的噪声影响却比积分器严重得多， 
所以，除了利用上述抑制噪声的补偿技术外，选用低噪声的运放大器来组成微分器也相 

nT / 

当童要. 


五、其他形式的微分运算放大器 

1•差动微分运算放大器 

像差动积分运算放大器一样，将基本微分运算放大器的外部电路按平衡对称结构组 
织，就能得到图 5-61 所示的差动微分运算放大器.它的频率特性为 

K F ( ja )) - = ——^ - (5-182) 

u sr U sr2 - U srl 1 + jcoRfCf 1 + jwt f 

当 Jl 时，可得 

T t 

u sc Oy ^ r F ^ (5-183) 





图 5-61 差动微分运算放大器 

像所有差动运算放大器一样，为了提高应用电路的共模抑制比，外部回路中的各对称 
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元件必须严格匹配 • 

2•低噪声微分运算放大器 

积分运算放大器的增益幅值随频率升高而下降，它能强烈抑制本级放大器的高频噪 
声•，此外积分与微分互为逆运算，故可用积分器来组成低噪声微分器 ？ 代价是要多用一只 
运算放大器组件. 


C F 



在图5_62的低噪声微分器中，為是积分器，為是反相加法器，信号先经反相积分 
后，再与原信号求和，就间接完成了对输入信号的微分 运算. 电路的频率特性为 


K^C/co) = ^ — 


jcoRfC F — 

1 + jcoRfC p 1 + jcotp 


(5-184) 


当 co 《丄，电路就按式 (5-161) 实现微分运算 • 电路的主要缺点是匹配电阻较多， G 调节 
不便 • : : 


习 题 


题 5- 26按下列各运算关系式设计运算 电路: 

(1) U S X0 = ~ lOOj^XO dt 

(2) u sc (j) — — lOj^ rl (0 dt 一 5j^ r2 (0 dt 

(3) u sc (ii) = 20jusrO')di 


(4) KfUco )= — 


0.005/co 
1 + 0.00004/^ 


题 5-27 在图 5-47 中，若， i ?/=100 k <3，= 0.47 " F ， 试求： 

(1) 心 （―） 和〜； 

(2) 设起始条件为零，在图 5- 63所列输入波形分别作用下，画出相应的输出波形； 

(3) 上问中的波形00在0—60 ms 内的输入电压改为 3 V ，60 ms 后的输入电压仍为 


一6 V ，问输出电压首次回零的时刻为多少？ 

(4) 若输入电压为矩形波，平均值为零，峰-峰值为5 V ，周期为 50 ms ， 求输出波形、 
峰眞和 周期. ： 


# 238， 



MV) 

5 


^r(V)j 

6 




110 



0 

一 6 

60 

/(ms) 0 

一 5 

60 

110 /(ms) 

| 



⑷ (b) 

图 5-63 题 5-27 波形 

题 5-28 积分器有三种工作 状态： 设置起始条件、积分运算和 保持. 状态之间的转换由 
模拟开关实现，电路如图5_64所示，试 求:' 

(1) 说明开关&和見的作用，指出三种工作状况对应的开关位置； 

(2) 按起始条件为10 V ,输入电压为10 V ，保持电压为一 10 V 的连续运算过程，指 
明各开关和操作次序，并定量绘制输出电压的 波形. 



图 5-64 积分器的三种运行状态 

题 5-29 利用题 5-27 的参数和表 5- 3 的数据，试 求： 

(1) 失调引起的输出积分漂移速度， 300 ms 内的积分 漂移； 

(2) 温度变化 25° C ， 温漂产生的积分漂移速度； 

(3) 阶跃响应的滞后时间，正常工作 频段. 

题 5-30 按图 5-59, 根据表5-3参数，设计一个 - 0.015 sec , = 2000 %弧度/秒 
的微分运算放大器 • 

题 5-31 推导关系式 (5- 1 46 )至(5-1 49 )，（ 5 -1 82 )和（ 5 _1 84 >(任选其中两个 推导) • 

第六节对数和反对数运算放大器 

一、 对数运算放大器 

对数 运算放 大器能对输入信号实行对数运算，它是一种十分有用的非线性函数运算 
放太器.把它和反对数运算放大器等适当组合，可组成具有不同功能的各种非线性运算 
放 大器. 例如，它们可组成乘法和除法运算放大器，不同阶次的幂函数运算放大器，等等 • 
所以对数放大器的应用也相当广泛 • 
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1. 基本原理 


利用运算放大器实现对数运算的基础之一是半导体 PN 结的非线性伏安 特性. 根据 
半导体理论，把晶体管的集-基极短路，或使其压差为零，接成二极管形式，则在集电极电 
流4的一个十分宽广的范围内 3 例如由 1 CT 9 到 1( T 3 安之间，约五个多数量级的范围内 5 它 
的基_射极电压〜。与4之间，具有相当精密的对数关系 


U be 




^ ln /7 = 


kT 


0.4343^ Ig 7 ： 


Eolg f 

^ s 


(5-185) 


武中-穿是电子的电荷量，等于 1.602 X 10- 19 库仑；: T 是绝对温度，单位为 K; 々是波尔兹 
曼常数，等于 I. 38 X 1(T 23 焦耳 /K;/, 为基-射结反向饱和电流，它与温度有关，当温度不 

变吋，它是常数，典型值在 KT 12 —1( T 3 A ; E 。 是与温 
度有关的常数，当温度为 27° C 时， E 。 〜60 mV . 将 
真有这种特性的晶体管作为运算放大器的反馈回路 
元件，就能对输入彳言号实现对数运算. 

图 5-65 是对数运算放大器的原理图.它具有 
反相结构，所以流经 电阻心 的电流将全部流经反馈 
回路中的晶体管: T . 晶体管的共射电流增益很高， 
集电极电流比基极电流大得多，完全可以认为输入 
回路电流差不多就等于晶体管 T 的集电极电流.在 
图 5-65 所示的反馈晶体管的连接条件下，当输入电压〜为正时(若要正常工作，〜也必 
须为正)，可以写出 



i c ^ ^ 

在反相结构中，放大器反相端为“虚地”，输出电压〜与反馈晶体管 r 的射-基电压相等 

Use = — U be 

将上两式代入式(5-185)，得 

-Eolg <5-186) 

hRf 

可见，输出电压正比于输入电压的对数. 

从实际应用来看，图 5-65 电路还存在下述 问题： 

第一，关于失调 补偿. 在反馈回路的晶体管集电极电流中，除了输入回路电流外，遂 
包含放大器的输入偏置电流和失调电压等引起的误差 电流. 由于对数工作范围大约在 
10- 9 一 10_ 3 A ， 工作电流较小，故必须对这些误差电流进行^仔细补偿，否则，工作范围将大 
大 缩小. 例如，若放大器的输入偏置电流为100 nA , 则为了保证1%的运算精度，最小输 
入电流起码不能低于10 在 10 ki 3 的条件下，相应的最小输入电压不得小宁 

loo mV ， 这样，工作范围将从 io _ 9 — ur 3 A 缩小到 i ( r 5 -- icr 3 A ， 减少了约四个数 量级. 
因此，在运算之前，必须认真调零，才能充分利用对数管的工作范围.从这个观点出发，最 
好选用偏置电流及其漂移很小的逸算放大器，例如采用具有超，管输入级的运算放大器 
作对数放大器 • 
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第二，关于温度 补偿. '由式 (5-1 86 ) 可知，当£。和/,随温度变化时，対数运算精度将 
随之下降，因此，必须采取温度补偿措施，以降低此项 误差， 在常规方法中，饱和电流的温 
度补偿用对管实现，^的温度补偿用热敏 
电阻完成. 

第三，关于安全保护.图5“65的电路 
在使用时有一个潜在危险.即当输入电压 
反极性时将使对数晶体管的发射结承受反 
向电压.为了防止晶体管反向击穿，可像 
图 5-66 的虚线连接那样，选其中一种二极 
管 D 的电路实现反极性电压箝位. 

第四，关于闭环稳定性.在对数放大 
器中，反馈晶体管具有非线性特性，故反馈 
系数将随输入电流而变化，使闭环稳定性 
问题突出起来.为了保证闭坏稳定性，可在 
反馈回路中加入补偿电容 C (见图5-66)， 

由电容 C 和以及: T 的发射结电阻形成 
一个新的零点，提高稳定储备.加入尺。后，输出电压应从对数晶体管的发射极取出，以便 
保证输出_输入的对数关系. 

2•对数放大器的温度补偿 

利用对管和热敏电阻进行温度补偿吋，至少 要用南 只运算放大器，如图 5-67 所示，图 
中為是主放大器，输入信号从它的反相侧加入 3 对数输出信号从它的输出端取出，同相端 
外接电路是补偿失调的调零电路，跨接在放大器输出端和反相端之间的小电容用于相位 
补偿，保证闭环稳定性， G 和 C 2 值一般在 10—470 pF . 


D D 



图 5 - 66 对数放大器中的保护和补偿 



图 5-67 中的次和為都工作在反相状态，它们的反相端为“虚地” ，乃 基极直接接 
地， r 2 .基极电压是对管的两个基-射极电压之差，也很小，所以它们本质上都具有对数特 
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性，并分别作为為和的反馈回路元件，由于负反馈作用， R 和 t 2 的集电极电流分別 
等于為和禹的输入回路 电流. 在进行对数运算吋， 7 V 的集电极电流不变，由 E 和 i ? /2 限 
定在 10— 100 M 之间的某个值上，所以它的基-射极电压也不变，仅起温度补偿 作用; 
乃的集 电极电流却随输入电压线性变化，它的基-射极电压自然与输入电压成对数关系， 
而為 的输出电压又与两管的基-射极电压之差成正比，这样 y 输出电压就正比于输入电压 
的对数了. 

实际上，由于 7 V 基极接地，故热敏电阻上的压降为 


M = ^bc2 — ti bel 

略去 A 的基极电流3 “ 与输出电压之间仅差一个分压系数 


可见 
而 - 



= £olg ^ 

7 

所以 . 

Usc =( 1 + i ； h( lg t- lg t) = G + 1) E ° lg (fet) 

在反相运算放大器中，输入回路电流等于反馈回路电流，有 



Rf 2 

将 L 和 L 代入上式，得 

… (D 帥 （ 5 - 187 ) 

在:^和: r 2 匹配的条件下，当温度变化时，也总保持 / n = /, 2 , 所以上式变为 

w ( 1 + - 套)帥心' ( 5 _ 188) 

这样，利用对管温度特性的一致性可将饱和电流对运算精度的影响消除.其实，就算 
和 t 2 匹配不善 ， l # /, 2 ,但只要用同一型号的晶体管来组成乃和 r 2 , 比值 /, 2 // n 也 
能基本上不随温度变化，所以这种补偿方法能大大降低 L 随温度变化的影响. 

Eo 的温度补偿可由热敏电阻承担，由式 (5-188) 不难看出，若使及 2 .和£。的温度 
系数具有同一极性，且温度系数大小适当，就能达到温度补偿的 目的. 由于 B 。 的温度系 
数约为 0.33%/°C, 所以本电路的热敏电阻应有正温度 系数. 

图 5-67 电路只适用于正极性的输入信号，若要对相反极性的输入信号实现对数运 
算，则应将对数晶体管和电源 S 的极性 反接. 在实际运算中，温度补偿管 r 2 的集-基极 
电压实际不为零，所以在小 电流下 ，很难保证精确的对数关系，从而带来一定的运算误差. 
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这类电路的对数工作范围约有五个数量级，精度在±1%左右. 

例 5-30 为了使用方便，式 (5-188) 右边对数前的系数常取为一 1，即使 


f) 


E g 


因为 E 。 勿60 mV , 若取 R r = 1 kQ , ] j|lj 


R = 


Rn 


1 


v 60 X 10 一 3 


IV 


X 10 3 ^ 15.7 ki 2 


为了适应对数管的工作电流范围，常取 

y Rfi =10 kQ 

10 fiA 时，即若 E = 15 V ， i ? /2 = 1.5 MO 吋，式 （5 - 188) 变为 


当 


E 


R 


n 


E 


认 sc 


； lg ^^ = _ lg . 1-5X10V 


R n E 


10 X 10 3 X 15 


u sr = — lg 10 u s 


(5-189) 


当一 = : 100 M 吋，即若 E = 15 V ， R n = 150 kQ 吋，有 

Rf 2 u , 

Use = — lg u $r (5-190) 

式 (5- IS 9 ) 和式 (5-190) 是实际对数运算放大器的两个常用关系式.由于元、器件的匹配 
误差和公差，电阻 i ? 应有适当的调节范围，以满足满量程要求. 

二、反对数运算放大器 

1•工作原理 

将对数元件置于反相运算放大器的输入回路中，就组成了简单的反对数运算放大器， 
原理电路如图 5-68 所示. 

当图 5-68 电路的输入电压为正时，有 

^sr = U be 

Ubc = B 0 lg 7 1 


R F 


t c 


_ Use 

Rf 


合并上列方程，得 



u sc = — /^ F Antilg — 
E 0 


(5-191) 


图 548 反对数运算放大器原理图 

可见，输出电压与输入电压的反对数成正比. 

从实际应用来看，这个电路存在的问题与简单对数放大器类同，也必须进行温度补 

偿. 


2•反对数放大器的温度补偿 

根据图 5-67 的对数运算放大器的温度补偿原理，不难组成具有温度补偿的反对数运 
算放大器，如图 5-69 所示 • 

在图 5-69 中，為是主放大器， T 2 和热敏电阻是温度补偿元件.输入电压经分压 
后加到 T 2 的基极，由于辅助放大器為的作甩，使对数管 h 的发射极电压与输入电压成 


* 243 • 




1 2 



正比，随后再由為实现反对数 变换. 

若忽略 A 的基极电流，在 tV 基极接地的条件下，由图5_ 69 可得 

R r 


R + R r 


U sr = U be2 — U be i 


而 


Ubel — — 

hi 

Ubei ~ E Q lg y- 

^ si 


可见 


—= E 0 lg ^ 

R + R r i s2 l c\ 

因为食相运算放大器的输入回路电流等于反馈回路电流，所以有 

E _ 

Ri 

^ Rf 


t c2 


t cl 


这样 

化简后，得 


Ri 


Use 


R r + R 
LiRfE 


U sr = E 0 \g 


Is 2 R f 


Antilg 


IsrRfE 

IsiRf^sc 

U sr 


Eo 1 + 


Rr 


(5-192) 


在乃和7 2 匹配的条件下，不论温度变化与否，总有 hi = ls 2 , 故上式简化为 


U sc = Antilg 
R f 


u sr 


Eo 1 


R 

Rr 


(5-193) 


这样，只要热敏电阻的温度系数适当并与 A 的温度系数具有相同极性，则电路的温度特 

性就能有较大的 改善. 一 一 

这个电路要求输入电压极性为正，若要对相反极性的输入电压施行反对数运算，应像 
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对数放太器一样，将对管和电源极性 反接. 

m 5-31 为了使用方便并照顾实际可能性，式 (5-193) 右边各项系数常取为 

= 0.1 或 1 V 
Rf 

M 1+ i) =lv 

这时有 

u sc = 0.1 Antilg ( —^ r ) (5-194) 

u sc = Antilg ( — O (5-195) 

根据例 5-30 的计算，可取 

R r — lki 3 R — 15.7 ki 3 

当系数 R F E / R 广 QA 时，可选用 

i ? F = 10 ki 3 R f = 1.5 MQ E = 15 V 

当系数為 E /& = 1 时，可取 

R f = 10 kQ R f ^ 150 k .0 E = 15 V 

式 （5_194) 和式 (5-195) 是实际反对数运算放大器的两个常用关系式.与对数放大器类 
似，通过尺可调节满量程 • 

习 题 

题 5-32 在例 5-30 中，若使仏 =100 但仍嬖满足关系式 （5-189) 和（5-190)，试 

求： 

(1) E == ? 

(2) 〜从 1( T 3 V 变到10 V 时的输出_输入关系曲线. 

题 S -33 另一种形式的对数运算放大器如图5_70所示，试求: 

(1) 分析各元件的作用，推导关系式〜 = /(〜)〗 

(2) 若‘ =100 mV 时 3 1=0，试确定 / = ? 

(3) 已知 u sr = 10"* 3 一10 V ，绘制 u sc = /(^ r ) 曲线. 



图 5-70 题 5-33 的对数运算放大器(:和 r 2 匹配) 
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题 5-34 用二极管也能做对数元件，试拟定一种由二极管做对数元件的、具有温度补 
偿的対数运算放大器，并列出输出-输入关系式. 

题 5-35 在例 5-31 中，若使& = 100 ld 2, 但仍要满足关系式 (5-194) 和(5-195)， 试求： 

(1) E = ? 

(2) 绘制〜由一1 V 变到2 V 时的输出-输入关系曲线. 

题 5-36 设计满足下列关系式的运算 电路： 

m =一 一 ig ioou sr ； 1 

3 

(2) u sc == 5 Antilg ( —^ r ) # 

第七节 籴法 和除法算放大器 

一、乘法运算放大器 

乘法运算放大器能对两个辖 r 入信号实现乘法运算，它也是许多应用电路 的基础 电路. 
寒现乘法运算的方法很多，本节仅介绍由对数和反对数运算放大器组成的乘法器 v 关于 
由压-频变换构成的乘法器可参阅 窠八章 窠二节 . ^ ^ ) 

由对数电路实现乘法运算的数学原理是 

= Antilg ( lg^ rl + lg UsrD = u srl u sr2 

根据上列关系式不难拟出乘法运算电路的组成框图和原理图，它们分别示于图 5-71( a ) 和 
⑹中. 



00 

0^1 



(b) 

图 5-71 简单的乘法运算放大器 
( a ) 框图； （ b ) 原理图. 
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根据前节讲述的对数和反对数运算放大器的工作原理，在同一温度下，由图 5 - 7 l ( b ) 


可得 


Uscl ^ — E 0 lg 


U S c2 = 一 E 0 lg 


Usrl 
I sl^fl 


Jisrl 


InR 


n 


经反相加法器為相加，得 

“ sc 3 … 

再经木求反对数，最后得 

Use = 


\ u scl + U SC 2 ) = E 0 ( lg 


义 rl 

hiRn 


lg 


u sr2 


InR 


n 


1 sS R F Antilg ylg 
Id 


^sr\ 

I siRfi 

^srl^srl 


+ lg 


U sr2 

^ s 2 ^ f 2 


J - s\l 

式中， Li ， L 和 L 分别为7\，了 2 和 T 3 的基-射结反向饱和电流， E 。 为与温度有关的 
常数.若1， L 和 A 相互匹配，则有 

八 1 =八 2 = [ 3 =夂 
若取 Rn = Rn = Rf ^ ^ 5 则可得 

(5-196) 


Use 


LR 


^sri^srj 


可见，图 5-71( b ) 的电路能实现乘法运算，不过，它仅适用于第一象限的运算，即只能 
完成输入信号极性都为正的乘法 运算. 

二、除法运算放大器 

除法运算放大器用来对两个输入信号实现除法 运算. 由对数电路组成除法电路的数 
学原理为 


u sc = Antilg ( lg u srl — lg u sr2 ) 


^sr\ 
认 sr2 


按上述关系式组成的除法运算放大器的框图和原理图分别示于图 5 — 72 的 (0 和00 中, 
由图 5-72( b ) 可得 

^srl 


Uscl 


U S c 2 


U $ c 6 ^ E 0 lg * 


E 0 lg * 

Eolg - 

I siRfi 


LJ<n 

U sr2 




n 


lg 


^ sr 2 


i, 2 r 




Use 


/^^^Antilg ( lg - lg Usr2 


sr2 \ 

TJ 


IsiRn 

_ 一 I s2^s3^F^f2 U sri 
I slRfl 仅 sr2 

当人 i ^ /^2 — I Si — hi > Rn — R f 2 ^ = R ， 最后得 
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— RI S ^ (5 一 197) 

“sr2 

可见，图 5-72( b ) 的电路能完成除法运算，但也仅适用于两个信号都为正的第-•象限 
的除法运算 • 



( a ) 



图 5-72 简单的除法运算放大器 
( a ) 框图； （ b ) 原理图. 


三、乘-除运算放大器 

上述单一功能的乘法和除法运算放大器，不仅元器件数量用得多，温度稳定性也差. 
若将乘-除运算功能合并在一个电路中，除了能单独进行乘或除、或既乘又除的运算外， 
还可节省元器件数量，提高电路的温度稳定性. 

图 5-7 S 是乘-除运算放大器的原 理图. 当进行乘法运算吋，应将〜 i 选为固定值，~ 2 
和〜3分别选作乘量和被乘量，这时，〜正比于乘积〜 2 〜 3 .当进行除法运算时，应将 
或〃〃3固定3或〜2选为被除量3选作除量，从〜得到商〜或 认 snl u sr\. 
当需要同吋完成乘除运算吋， 可选〜 if 为除量^和〜 r 3 作为乘量和被乘量，从〜得 
到运算结果 u sr 2 u s Ju srl . 

这个电路实现乘—除运算的原理现简述如下：电路中的四个运算放大器都处于反相 
运算状态，它们的反相端都为“虚地”，这样，四只晶体管的集电极电位都为零.电路中的 
7 2 和7%的基极直接接地，且电路连接使7 2 基极与 T 3 基极之间，为两个背靠背的反 
向 PN 结，故在电路保证它们正向工作的条件下，：和 T 3 的基极也围绕零电位上下微弱 
变动 ，即 可认为四只晶体管的集-基极电压都几乎为零，它们在电路中都起对数管的作用. 
当这些晶体管具有相同的工作温度吋，它们在对数方程式 (5-185) 中的系数 E 。 相同，所以 
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有 


^ be \ 


^bel 


E 0 lg'f 

i si 

Eok'f 

hi 


由回路电压定律可得 


合并上述各方程式，得 


u beS 




Bolg 

I si 

Eolg ^ 

h 4 


' ^bc2 ** ^be?> ^bel 


lg ^£i = lg l SL 4- lg y- — \gy- 
^4 I si I s3 h\ 


可见 


一 I si ^cl^cZ 


^.?4 ^ s2^ s?>^ cl 


当四只晶体管相互匹配吋，有 In= Is2-Is3= Is , 上式简化为 


艺 c 4 


一 1 d l cl> 

一工 


另一方面，在运算放大器的负反馈作用下，反相运算放大器的输入回路电流等于反馈 
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回路电流，所以有 


tcX 


l c2 


^srl 

Rn 

U S r2 


l cl — 二― 


U sr3 u 

Rn 


tc \ 


Use 

~ rI 


将这些方程代入上述电流关系式，整理后，得 


U sr2 U srZ 


(5-198) 


(5-199) 


^/ 2^/3 ^srl 

若取 7?" = i ? /2 = i ? /3 =心，上式变为 

Rf u srl 

由此可见，图 5-73 电路能完成第一象限的乘-除运算，在四只晶体管相互匹配的条件 
下，运算结果与晶体管参数无关，故运算精度和温度稳定性都较佳.不过，四只晶体管很 
难完全匹配，故要进一步提高精度就困 难了. 晶体管的失配将使乘-除器的比例因子 
发生变化，所以电路应有微调措施.作为乘法电路应用吋，可选〃&作为微调，实 现除法 
运算时，可选％. 2 或〜作为微调，以保证比例因子正确.如果希望对负输入信号实现乘- 
除运算，可将电路中的 NPN 管换成 PNP 对数管. 

例 5- 32式 (5-199) 的比例因子常取为 0.1 或1，当取为 0.1 时，可 选，， 

R F — 10 ki 3 R f — 100 kQ 

当取为 1 时，可选 

R p R j ^ 10 kii ? 或 10 0 

这样，就得到了乘-除运算放大器的常用关系式 


Use 


Use 


^srl^srh 

Usrl 


0.1 


u sr2 u sr3 

u sr\ 


c5-200) 


(5-201) 


习 题 

题 5-37 在图5-7 3 中，若各放大器的额定输出电压为10 V ，比例因子分别为 0.1 和1， 
当两相乘电压范围为0—10 V 时，应选多大才适当？ 

题 5-38 拟定一个实现第三象限乘-除运算的电路. 

题 5- 39图 5-74( a ) 的乘法器的应用很广，利用〜 =0.1 u srl u sr 2 的乘法器可组成图‘5-74 
( b )-( e ) 的各种运算电路，试分析它们的输出-输入关系. 
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图 5-74 乘法器的一些应用 
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第六章信号处理电路 

信号处理电路的类型很多，本章将介绍下列几种常用的信号处理电路：有源滤 
波器、精密二极管电路、电压比较器和采样-保持电路. 

第一节有源滤波器 

有源滤波器又叫有源选频电路，它的功能是让指定频段的信号通过，而将其余频段上 
的信号加以抑制或使其急剧 衰减. 在无线电通讯、测量和控制系统中，经常用到这种具有 
选频作用的电路. 


运算放大器和网络组成的有源滤波器与无源滤波器相比，具有一系列优点.首 
先，它不用电感元件，所以免除了电感所固有的非线性特性、磁场屏蔽、损耗、体积和重量 
过大、以及不经济等缺点 • 其次，由于运算放大器的增益和输入阻抗很高，输出阻抗很低， 
所以有源滤波器还能提供一定的信号增益和缓冲 作用. 但是，运算放大器的带宽有限使 
这类有源滤波器只能在不太高的频带内工作，这是它的缺点. 

本节将介绍五种最基本的有源滤波器，它 们是： 低通滤波器、高通滤波器、带通滤波 
器、带阻滤波器和移相滤波器. 


、低通滤波器 

1. 基本特性 

低通滤波器用来通过低频信号，抑制或衰减高频信号，理想低通滤波器的特性可用图 


Usr _^低通 Use 

~ 滤波器 ' ~^ 



6-1来说明. 

低通滤波器的输出电压与输入电压之 
比，叫做低通滤波器的增益或电压传递函数， 
增益的频率特性可表示为 

心 = ‘ = (6 - 1) 

U sr 

低通滤波器的对数幅频特性表示在图6-1中， 
允许信号通过的频段为0—吻，这个频段叫 
做低通滤波器的通带，不允许信号通过的频 
段为 w > co 0 , 叫做低通滤波器的阻带或禁 
带.吻叫做截止角频率，/。= co 0 /2 ^叫做截 
止频率.低通滤波器的理想特性是让 0 -coo 
频段上的全部信号通过 ， co > W 。 的信号则完 
全不让通过. 
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实际上，很难获得理想特性.实际特性将如图 6-1 中的曲线2或3所示.两者的差 
別在于通带$的幅频特性是否具有共振峰.对于没有共振峰的特性2, 一般规定增益下 
降到即下降3 dB ) 时的频率为截止频率，如图中“点所示.对于有共振峰的特 
性3,截止频率规定为幅频特性从峰值 X ™ 回到起始值时的频率，如图中 * 点 所示. 

2.—阶低通滤波器 

为了获得图 6-1 的低通特性，方法很多，最简单的电路是一阶低通滤波器，图6- 2 是 
它的电路和特性. 


C F 




(0 电路(心=及///心）； 00幅频 特性. 

图 6-2 电路属于反相运算放大器，它的 Z y =心， Z F = R f //- 
据式(5-9)，可得 


Rf 


K f ( Jco ) = ^ — Rf ^. E ± 

… Usr 1 丄 


jcoCp 1 + ja ) R F Cp 
(6-2) 


式中 


co 0 


COq 


或 /o 


1 


RpC p 2 tvR fC p 

coo 是滤波器的截止角频率，所以幅频特性和相频特性分别为 

R P /Rf _ \Kr\ 


/C F (w) 




i 


© 2 


(6-3) 


— — jt 一 tg 一 


其对数幅频特性示于图 6- 2 ( b ) 中. 

—阶低通滤波器的优点是简单，缺点是特性偏离理想特性过远，阻带区哀减太慢，哀 
减斜率仅为 一20 dB / 十倍频程，所以适用于要求不高的场所. 


3•二 阶低通滤波器 

为了增加阻带区的衰减速度，可用二阶低通滤波器，在阻带区，它能提供 一 40 dB / 十 
倍频程的衰减，电路如图 6-3( a ) 所示. 
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dB, 



图 6-3 二阶低通滤波器 
( a ) 电路； （ b ) 幅频 特性. 


(1) 基本关系式 

图 6-3( a ) 电路具有同相结构，它对网络呈现很高的输入阻抗，因此，整个^电路的 
选频特性基本上取决于及 C 网络.改变比值可获得所需的 增益. 不过，放大器同 
相工作时，输入端有较高的共模电压，故必须选用共模输入电压较高的运算放大器. 

根据同相运算放大器的工作原理，不难列出 


U + = C /- 


U a 


由上列方程组，得 


~ ^ CUsr ~ Ua) 
Rl 

1,1 = i^c^Ua - u sc ) 

J 2 = (C7. - C7 + ) 

R ! 

ii = I 2 + id 


K P (j ⑴) = 

U sr 


K F 





幅频特性和相频特性分别为 

Xjf(co) = 



(6 -4〉 


(6 - 5) 
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= — tg - 


式中 


2 ?* 


CO 




(0 


( 6 - 6 ) 


( K f ^1 


Rjp 

~Ri 


03 1 


RJ^CiCi 


(6-7') 


2 


\R2C2 

R . C , 




在有源滤波器的应用中，一般取阻尼系数？ < 


•当 r < 


吋，幅频特性将 


，2 V 2 

出现共振峰.式 ( 6 - 5 ) 右边分母对 w 微分， 并令它等于零，可求得出现共振峰时的角频率 

ca P 


d 

dco 


co 


2 \2 




- T1 


所以 

得 


4 放 + 2 卜 1 


0 


co 


cop = io n \/ 1 — 2^ 2 

ca F 叫做峰值角频率或谐振角频率，它对应的最大幅值为 

Kfm ~ 欠 


K , 


( 6 - 8 ) 


(6-9) 


2 ^\/1 — ^ 

上述各关系式表明，二阶低通滤波器的各项性能主要由阻尼系数 （ 和固有振荡角频 


率〜决定. 


当 f 


7 =和？ < 
2 


的幅频特性示于图 &3( b ) 中. 


时，式 (6-5) 变为 


2 


KfM 


k f 


( 6 - 10 ) 


它没有峰值，最大值是 J ^ F ， 当 £0 ===〜时， 

k f M = 

可见，按一 3 dB 来定义截止频率时， ?==- 


co 




Kf 


时的截止角频率吻就是固有振荡角频率 




tOo = C0 n 


( 6 - 11 ) 


当^ < > 4 二吋，幅频特性有峰值，按规定，截止角频率是幅频特性从峰值回到起始 

V2 
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值时的角频率，为此，令式 (6-5) 右边分母等于 一，可求得 截止角频率 

W 。 = w n \ / 2(1 — 2^ 2 ) (6-12) 

f 的大小还决定了峰值与起始值之差，当按分贝表示吋，由式 (6-9) 可得 

20 \ gK FM - 20 lg ^ = 20 = 201 g —— r - L —— (6-13) 

^ 2^/l— f 

这个差值反映了通带中幅度的起伏程度，故有人以此差值大小来称呼这种滤波器.例如， 
当20 lg K fm / K f = ldB ， 就叫 ldB 低通滤波器.利用式 (6-12) 和 (6-13) 可以对 C 的几种 
常用的特定值，算出二阶低通滤波器的主要参数，如表 6-1 所示，以便直接引用. 


㈣ 当$时，二阶滤波器的参数关系 


e 

20lg KfM 

Kf 

(dB) 

co Q 

二阶低通 

二阶高通 

0.5792 

0.500 

0.8114 

1.234 co. 

0.5774 

0.512 

0.8165 co„ 

1.226 co n 

0.5227 

1.000 

0.9525 co M 

1.051 a)* 

0.5000 

1.248 

⑴ n 


0.4434 

2.000 

1.102 co n 

0.9074 co w 

0.3832 

3.000 

1.188 co n 

0.8418 co n 


在实际应用中，有时需要通过调节？和 ％ 来获得所需的 吻 和 20 】g K fm / K f . 根据 
式 (6-7) 可知，按比例同时增大或减小 A 和 i ? 2 , 可调节％，而不影响 f ;改变可调节 

“而不影响％，这正是这种滤波器的优点. 

(2) 设计步骤 

各类滤波器的一般设计步骤，可用图 6-4 的流程图来说 
明.首先，明确所需滤波器的主要技术指标，主要是％， f 和 
精度等.其次，选择能满足此技术指标的滤波电路，列写电 
路的传递函数.再次，计算电路元件参数，分析和复校元件 
参数的各项误差影响，检查是否满足要求.若不符合要求，可 
重选电路元件参数再进行一次计算/有时，甚至需要回到滤 
波电路选择，按上述步骤再设计一次.若满足要求，则可转 
到试验定案.实际设计常常要求试验和计算相互交叉进行. 
考虑到图 6-3 的具体情况，它的实际设计步骤 如下： 

已知条件：%和 
第一，选定电容比例常数 a 

•笔 


Cx 

由式 (6-14) 可知必须满足下列条件式 

a < K F — 1 + 

考虑到电容器系列的标称值情况， a 宜取整数，例如取为1， 
2和3等等，以便仏和(： 2 都能采用标称值电容，从而减少 



图 6-4 滤波器设计流程图 
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电容器的数量和选配时间. ^ 

第二，选择电容 q •应尽可能按电容标称值 选用. 先选电容的原因在于电容器标称 
值规格比电阻规格少得多，电容难配，电阻易配 • 在 = 1 — 10 的范围内，可据截止频 
率按表 6 _ 2 初选(^值.该表的数据由文献 [ 1 ] 提供，引用吋作了节略，详细数据可参阅原 

m . 


表 6 - 2 频率，与电容 C 的对应范围 


/(Hz) 

C(pF) 

/(Hz) 

C( P F) 

1—10 

20—1 

10 3 —10 4 

10 4 -~10 3 

10— 10 2 

1—0.1 

10 4 — 10 5 

10 3 —10 2 

10 2 —10 3 

0.1—0.01 

10 s —10 6 

10 2 —10 


第三，按下列关系式计算网络的元件值 



(6-14) 


上列各式，由式 (6-7) 导出. 

第四，按心和减小输入偏置电流及其漂移影响的要求，确定心和％.据此，有 


由此导出 



Ri + ^2 = Rf//R F 
R P = K F (R l + r 2 ) 

R . = ― Ez _ ( 6 - 15) 

f K f -1 


第五，分析所得数据，主要捡查电容和电阻的数值是否合理，离标称值是否过远，元件 
公差能否满足通带精度要求，等 等. 若有不合理的地方，可另选一组参数，重复上述步骤， 
直到满足要求为止. 

第六，检查运算放大器性能对滤波器精度的 影响. 主要检查放大器的开环直流增益 
^ 0 和增益-带宽积欠仰。是否满足要求 • / Co 和输入电阻过小，回路增益下降，直接导至 
减小，（增大，从而降低滤波器的 精度. 尺 ㈣ 。过小不仅使闭环频带变窄，也加大了幅度和 
相位 误差. 一般来说， K P m co n 应当比放大器的&和⑺得多才行 • 

例 6-1 已知= 10,九=1000 Hz，f = 1/ VJ . 这是幅频特性无共振峰的情 
况，所以，它的截止频率由式 (6-11) 决定，为 


/o — fn = 1000 Hz 


取 “ 《 由表 6- 2, 选 C x — 0.01 由式 (6- 14 )， 得 

C 2 = aC x = 2 X 0.01 X 10 一 6 = 0.02 jiiF 

R 2 ~ 1 - 1 + 2(^K f — a^) — 1 

V 2 aC x (jo n - 


^ 27.4 kQ 
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R 


^ 4.62 k<Q 


aClco 2 n R 2 

当滤波器精度要求不高时，可按标称值选用电阻，以节约选配元件的 时间. 为此，取 

尺 2 = 27 ki 3 7^ = 4.7 kJ 2 

这吋 ， /o = /« = — J —— -^ 999 Hz . 若元件公差都为= ± 5%,则在公差配合最 

27ty R 1 R 2 CiC 2 

坏条件下，有 

- / 0 = 999 /—i—912—1120 Hz 

v 1 ± 45 

若此截止频率分布范围不满足要求，则应提高元件精度，或重选一组参数 • 


由式(6-15)，得 

R P = K F ( R t + i ? 2 ) ^ 320 kQ 

R f = —--^ 35.6 kQ 

K f — 1 

本例的幅频特性如图 6-5 特性2 所示. 

例 6-2 已知/„= 1000 Hz, ? = 0.5. 这是幅频特性有共振峰的情况. 
由表 6-1 可知，这是 1.248 dB 低通滤波器，它的截止频率为 


fo = fn ^ 1000 Hz 

取 a = 2, 由表6-2,选 C x = 0.01 pF ， 由式-14)，得 

C 2 = 0.02 R 2 = 25.4 ki 2 = 4.98 ki 2 

取标称值 

i ? 2 = 24 k i ? 1 = 5.1 LQ 

这时 ， fo = fn ^ 1020 Hz . 若公差为 5 = 土 5%，则有/。〜 931— 11^10 Hz . 当此截止频 
率分布范围不满足要求时，可提高充件精度或童选参数. 



1-阶低通滤波器； 

2——的二阶低通滤波器； 

3-§ == l 的二阶低通滤 波器. 

2 

图 6-5 / a == 1000 Hz 的低通滤波器的幅频特性 


由式(6-15)，得 

R F = K f CR ! + R2 ) ^ 300 kP 

R f = — ^^ 33 

Kp — 1 

本例的幅频特性如图 6-5 特性3所示. 

图 6-5 的幅频特性表明，二阶低通滤波器 
比一阶低通滤波器更接 g 理想 特性. 在二阶 
低通滤波塞中， （ = 1八/2时，计算简单，通带 
中滤波器增益平直，通带特性好，但通带与阻蒂 

之间的截止特性差.与此相反 ， f 吋， 

V 2 

截止特性较好，但计算复杂，通带中增益有波 
动，通带特性不理想.当需要更高的低通滤波 
性能吋，可甩两个以上的二阶低通滤波器串联 
起来，组成四阶以上的低通滤波器，以满足实际 
需要. 
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二、高通滤波器 


1. 基本特性 

与低通滤波器相反，高通滤波器用来逋过高—信号，抑制或衰减低频信号.理想高通 


滤波器的特性可用图 6-6 来说明 • 

高通滤波器的幅频特性仍具有式 
(6-1) 的形式，通带与阻帝仍以切。为界， 
但 co > 为通带， 0— 吻为阻带，幅频 
特性如图 6-6 所示. 理想特性是让通带 
上的信号全部通过，阻带上的信号全部 
抑制. 

实际特性只能接近理想特性，如图 
6 -6 的曲线2或 3 所示. 与低通滤波器 
相似，对于通带中没有共振峰的特性 2 
而言，规定比20也心低 3 dB 所对应的 
频率为截止频率，如图中〃点所示•対 
于通带中有起伏的特性3而言，规定通 
带中的波动起点为截止频率，如图中办 
点所示.在图 —6 的福频特性中，由于 



1——理想特性； 2, 3——实际 特性. 
舅 6-6 高通滹浓罨的特性 


运算放犬器的带宽有限，实际特性将在高频端衰减 • 


2. 一阶高通滤波器 

实现图6_6高通特性的最简单电路是一阶高通滤波器，图 6 — 7 是它的电路和特性，这 
个电 路的外形与图 5-5 S ( a ) 的微分运算放大器完全相同，但参数选择原则是不一样的. 



(a) (R P = Rf) 


图 6-7 —阶高通滤波器 
( a ) 电路； （ b ) 幅频特性 •. 

图 6-7 属于反相运算放大器，它的 Z F = R f , Zf - Rf + 糖式( 5 _ 9 )，可 


得 


K F (jo 〕) = 萨 = 


jwRpCf _ 一 Ri/Rf 
1 十 jcjoRfCf I —”， 


( 6 - 16 ) 


式中 
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(Oq =-- 

RfCf 


^^以，幅频特性和相频特性分别为 

/o = — ^ * 
2nRjCf 



K f (^co^ = 

Rv/Ri 一 


< 

V 1 + fe ) 2 V 



、 ^> F (co) = 

— Tt + tg^ 1 — 



CO 


中 虽频特性不于图 6 -7( b ) 中，吻是这个滤波感的截止角频率 • 

一阶高通滤波器的优点是简单，但阻带特性较差，仅适用于要求不高的 场所. 

3•二阶高通滤波器 


为了提高阻带区的频率特性的上升速度，可用二阶高通滤波器，在阻带区，它能提供 
40 dB / 十倍频程的正斜率•把图 6-3( a ) 的外接网络中的电阻电容互换位置，就组成 
了同相结构的二阶高通滤波器，图6- 8 是它的电路和特性 • 



1— ——阶高通滤波器； 2——§= t / vT 
的二阶高通滤波器； 3——4 = 1/2的二 
阶高通滤波器 • 

图8二阶高通滤波器 
0) 电路; ( b ) 幅频特性. 

(1 ) 基本关系式 


根据图 6- S ( aX 二阶高通滤波器的频率特性为 


K F (jco) 


Us ^ 

Usr 


I<F 


K P 


to . 


CO 


- 2 ? 


幅频特性和相频特性分别为 

K F (^ co ^ — 




CO 


+ 1 


Kf 


-㈢ 2 - 2 ㈣ 


VF (^) 2 ] 


(6-18) 


(6-19) 


2(， 




co 





d> F (co) = tg- 


(6-20) 


K f =^1 + 


RiR 2 C X C 2 


卜丄 /^i+ / 仏 + (1 - k f ) 
2 [V r 2 c 2 V r 2 c x 

在二盼高通滤波器中，常取 Cit == C 2 = C ， 所 以上式简化为 

f K F = 1 + 1 


、 n cN RiR 2 

、卜 Vl + + o -Wf: 

象二阶低通滤波器一样，二阶高通滤波器的阻尼系数一般取为 （ < 


( 6 - 21 ) 


7? 


当 


时，幅频特性将出现共振峰.式 (6-19) 右边分母对 co 微分，并令它等于零，可求得出 


— 7=：叼 
V 2 

现共振峰时的角频率 co P 

所以 


吾 ) 2 + ( d : 

4 i^(l _ 2f 2 一 ▲) = ( 

w 2 / 


CO — Cx)p 一 ― 一 、- \V)^LL J 

VI - 2^ 2 

^也叫峰值角频率或谐振角频率，它对应的最大幅值与式 (6-9) 完全相同. 

由此可见，二阶高通滤波器的各项性能也生要由阻尼系数（和固有振荡频率％决 

定. f = 二和二的幅频特性示于图 6-8(b) 中，为了便于比较，的特 
V 2 V 2 V 2 

性按?= 1 / 2 示出，同图中还示出了一阶高通滤波器的特性. 


(6 - 22) 


当 f 


:吋，式 (6-19) 变为 


KfM 


♦) 4 


(6-23) 


所以截止角频率仍由式 ( 6 - 1 1 ) 描述. 


i 261 • 


W < 为二 时，幅频 特性肴 峰值，按规定，可令式⑹ 9) 右边分母等于-，求得截止 
角频.为 


co 0 =- …厂 _. - ■:; (6-24) 

V2(l -2^) 

它的 2 0 lg 欠™/^^与 f 之间的关系仍由式 (6-13) 描述. 这样，据式 (6-24) 和 (6-13) 可对 
^的几种常用特定值，算出二阶高通滤波器的主要参数，列于表 6-1 中，以便直接查用. 

这个电路的 C 和％也能各自独立地调节，按比例同时增大或减小私和私，可调节 
%，不影响 G 改变心可调节匕而不影响％. 

(2) 设计步骤 
已知条件. • K F ，⑴ n 和 

第一，按电容量的标称植选择电容 C = C, = C 2 . 在 K f = 1—10 的范围内，稂据截 
止频率按表 6-2 初选 C 值. 

第二，按下列关系式计算网络的元件值 



^ + Vl： 2 + 2 (/^ — 1 ) 

2co n C 




上列各式。由式 (6-21) 导出. 


(6-25) 


第三，按欠〃和减小输入偏置电流及其漂移影响的要求，确定心和据此，有 


K F = 1 + 


Rr 


Rf 


由此导出 


^2 — Rf//Ri 


Rf 

Rf 


K f R 2 

R , 


K f — 1 


(6-26) 


以下步骤与二阶低通滤波器相同，不再赘述. 

、 （3) 特性比较 

翌 6 -8(b) 的特性比较表明，二阶高通特性优于 一阶. 在二阶高通滤波器中，当 
1A/I 时，通带 特性好 ，但通带与阻带之间的截止特 性差； 与此相反， ( < 1A/Y 时，截止 
特性好，但通带中增益有 波动. 当需要更高的高通波性能时，可用两个以上的二阶高通 
滤彼器串联起来，组成四阶以上的髙通滤 波器， 以满实际需要. 

三、带通滤波器 


1•基 本特性 


带通滤波器用来通过某一频段的信号，将此频段两端以外的信号加以抑制或衰减，带 
通滤綾器的理想特性可用图 6- 9来说明. 

带通滤波器通过频段的宽度叫做频宽，用符号 S 表示，频宽中点所在角频率叫做中心 
角频率，用 表示. 这样，带通滤波器的品质因数0可表示为 
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Q = (6—27) 

B 

频宽 5 愈窄，品质因数 0 愈高，表示带通滤波 
器的选择性 愈好. 理想带通特性在频宽以外的 
增益为零. 实际上，只能获得近似的带通特性， 
习惯上以低于最大幅度 3 dB 所对应的高、 f 低频 
率之差，定义为频宽，按图 6- 9所注符号，有 

(B = co 2 — (x) x 

\ cx >0 — \/ C 0 i 0 } 2 (6—28) 


2. 简单二阶带通滤波器 

简单二阶带通滤波器由一个运算放大器和 
RC 网络组成，电路如图 6 ~ 10 ( a ) 所示，这种具 


V sr 


带通 

滤波器 




-么 


I i r 

一一 --- 

3dB 
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-理想特性； 2——实际特性. 


图 6-9 带通滤波器的特性 


有多回路结构的带通滤波器的优点是元件少^输出阻抗低， 品质因数可达 20 左右，所以获 
得广泛应用. 


( 1 ) 基本关系式 

图 6 - 10 ( a ) 所示的带通滤波器的频率特性为 


K h (jw) 


Ujc^ 

Usr 


-k f 


Q 






.CO 


• CO 




1 1+jQ 


CO 






(6 - 29) 



( a ) ( b ) 

图 6-10 简单二阶带通滤波器 
( O 电路； （ b ) 幅频特性. 


幅频特性和相频特性分别为 





(6 - 30) 
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式中 


<P F (co) == 一 7t 一 tg 一 

R , 


Q 


( co w 0 \l 
\ to 0 co 


K F = 


CO 0 


4 + f ;) 


Q 


^F 2 (i + w) 




在实际应用中，常取 Cf c 2 = c ， 上式简化为 

Rs 


k f — 


2R X 


COq == 


Cl r 3 




Q 


4 R (h + £ 


(6~31) 


(6-32) 


由此可见，二阶带通滤波器的性能主要取决于品质因数 0 和中心角频率⑺。.为了调 
节2和 叫， 一般先调整私以改变0 值， 再调整 C 以改变 吻， 但调整 i ? 3 将同时影响 吻， 这 
是它的不便之处.如果0值选得过高， i ? 2 的阻值就必然很低[参见式(6-33)]，这时，输入 
信号将严重衰减，并加重放大器的 负担; 而且，由于2值对元件参数的误差十分灵敏，故 P 
的最大值不宜超过20, 一般情况下，以 Q <10 为宜. 

图 6-10( b ) 是这个电路的幅频特性，所有曲线的^^都相同，仅 P 取不同值，不难看 
出，0值愈大，选频特性愈好. 

(2> 设计步骤 

已知条件：叫和0 或 

第一，按电容量的标称值选择电容 C = C , = C 2 . 在= 1—10 的范围内，根据 
中心频率/。按表 6-2 初选 C 值. 

第二，按下列关系式计算 i ? (:网络的元件值 


Ri 

R 2 

R , 


Q 


Kj：coq (J 


Q 


(2Q 2 — K f )co 0 C 
2 ^ 


co 0 C 


上列各式，由式 (6-32) 导出、 

以下步骤与二阶低通滤波器相同，不再重复. 


(6-33) 


例 6-3 已知 = 10 ， p = 10，= 1000 Hz . 

由表 6- 2,取 C = C x = C 2 = 0.01 由式 (6-33)， 得 
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R ' 


R2 


Q 


Q 


K jfO)qC 27tf 0 K F C 

Q 


^ 15.9 ki ? 


Rs 


( 20 2 - K f )co 0 C 
20 


^ 838 Q 


将上列计算结果取标称值 


co Q C 


^ 318 ki 2 


= 16 kG R 2 = 820*0 i? 3 330 kQ 

这吋，按式 (6-32) 算出 

/o = 992 Hz Q = 10.3 K F = 10.3 
若满足要求，就不再重选了龜 

例 6-4 已知心 = 50， Q = 10, f 0 = 160 Hz . 

由表6-2,取 C - C 1 == C 2 = 0.1 /. F , 由式 (6-33)， 得 

= 2 kfJ R 2 = 663 ^ 犮 3 = l 99 ki 3 


3. 高 0 二阶带通滤波器 





图 6 -10( a ) 电路的0值不高，为了提高0值，可在上述电路的基础上，增加一级反相 
比例运算放大器，并引入适量的正反馈，可把 p 值提高到50左右，电路如图 6-11 所示 • 


A 



(1) 基本关系式 


在图 6-11 的电路中，為为反相比例运算放大器，由它通过电阻实现正反馈.可 
以证明，这个电路的频率特性与式( 6 _ 29 )仅差一个负号，所以幅频特性仍由式 (6-30) 描 
述，但滤波器性能参数与电路元件之间的关系由下列各式决定： 


K f = 



Rf 



(6-34) 
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由上式可以看出，为了调节0和⑺。，在欠 F 没有限定的情况下，可以通过改变比值 
R F /R f 来调节改变 C 来调节 w 。， 两者互不影响 • 

(2) 设计步骤 

已知条件： i ^， 岣和0或 S . 

第一，按电容量的标称值选用 C •在 = 1— 10的范围内，据中心频率/。按表 6 ” 2 
初选^:值. 

第二，初选 Rr/Rf, 一般应使 R F /Rf < 10. 但应满足下列不等式 

^ <C2K f 
Rf 

以便保 证&为 正值. 

第三，按下列关系式计算 AC 网络的元件傖 



上列各式，由式 (6-34) 导出 .. 

以下步骤与二阶低通滤波器基本相同，不再 重复. 

例 6 - S 已知 K f = 5, / 0 = 1000 Hz, Q = 50. 

由表 6-2, 取 C = 0.01 yF ， 再取 I == 0.5, 据式 (6-35) ，得 

R f 

R, = 79.6 kQ R 3 == 20.9 kQ R 2 = 3.94 LQ 
7 ?p = 18 kiQ Rf === 36 ki3 

在带通滤波器的设计中，由于0对元件参数变化的灵敏度很高，如果计算值离标称值 
过远，取标称值有时不易满足性能指标要求 • ； 

四、带阻滤波器 

1. 基 本特性 

与带通滤波器相反，蒂阻綠波器专门用来抑制或衰减某一频段的信号，而让该频段以 
外的所有信号 通过. 带阻滤波器的理想特性可甩图 6-12 来 说明. ^ 

带阻滤波器抑制的频段宽度叫阻带宽度，简称频宽，仍用符号 S 表示 • 抑制频宽中点 
所在角频率叫做中心角频率，用⑺。 表示. 这样，带阻滤波器的品质因数 Q 仍由式( 6 — 27 ) 
决定. S 愈窄，0愈高，滤波器的抑制选择性就愈好.理想带阻特性在阻带内的增益为 
零.实际上，只能获得近似的抑制特性•象带通滤波器一样，抑制频段的起始角频率叫和 
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1— 理想特性； 2— 实际特性 • 
图 6-12 带阻滤波器的特性 


终止角频率叫按低于最大增益的倍所对 
应的角频率来定义，如图 6-1 2 的 a 和6两点所 
示，所以，频宽 S 和中心角频率吻仍由式(6- 28 ) 
描述. 

十分明显，如果从输入信号中减去经带通滤 
波器处理过的信号，就得到了带阻信号，所以，把 
带通滤波器和减法电路组合起来，就是一个带阻 
滤波器，组成框图如图 6-13 所示. 



2 .二 阶带阻滤波器 

利用图 6-100) 所示的反相型带通滤波器组成的带阻滤波器如图 6 — 14 所示. 图中， 
A x 组成反相型带通滤波器，；组成加法运算放大器•次的输出是输入信号的反相带通 
信号，再经為与输入信号本身相加，则在為的输出端就得到了带阻 信号. 采用这种结构 
的带阻滤波器吋，它的 B ， w 。 和0分别等于带通滤波器4的 Wo 和 


Rn 



CRp = R h l/Rf2llRF^ 

图 6-14 二阶带阻滤波器 

(1) 基本关系式 

由式(6-2 9 )可知，图 6-14 中的带通滤波器4在中心频率⑼)的增益为一而心， 

I ，所以 ，{的 输出信号为 
2 R X 
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奶 (J ⑺ o) = - Ujjco 心 


2 R , 


为了通过加法运算放大器 4 2 将它完全抑制掉，必须使 


UsdCwo) + u s Xjco 0 y - = 0 

尺/2 Rfi 


由上两式得 


En.^.Ex 
Rn 2 R x 

这正是组成图 6-14 所示带阻滤波器的必要条件. 
由图 6-14 可得带阻滤波器的频率特性为 


AO ) 


u . 


— Kf [( ； ~0 2 


+ 1 


^ (笏+腾+ 

— K F 


1 + /- 


幅频特性和相频特性分别为 


k f M 


\0i) COq / 


K f 


Q 2 


fcoo_co \ 2 

coj 


^ f ( w ) 


-允一 tg - 


q (^ 


(JQ 


co 0 y 


在满足条件式 ( 6 ~ 36 ) 的情况下，上式中各参数关系为 


( K f = 


Rf 




Rfi 2 R i R j2 


o^o 


Q 


f - I - 


C*V R , \R 




2 




(6-36) 


(6-37) 


(6-38) 


(6 - 39) 


(6-40) 


由此可见， 一 阶带阻滤波器的性能主要由0和 吻 决定 • P 和 co 。 的调节方法与图 

6-;! 0( a ) 相同. 它的2值范围由组成的带通滤波器 决定. ^ 

(2) 设计步骤 • 

已知条件 •• co Q 和0或 JB . 

第一，按电容量标称值选 C • 据中心频率/。按表 6 - 2 初选 C 值. 

第二，初选 R F / R f2 , 一般取为 K f /2. 一 

第三，按下列关系式计算 i ? C 网络的元件值 
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QRf 

KpCOqC Rf ： 

Ri = 

( 吵 -] 



2 Q 

COqC 


Q 


K f 




co 0 C 


上列各式，由式 (6_40) 导出. 

第四，分析所得结果，若参数不合理吋，重复上述步骤，直到满意为止. 
第五，按初选值 R P / Rf 2 K p = R F / R n , 确定 i ? /2 和 Rf. 

以下步骤与二阶低通滤波器相同，不再重复. 


( 6 — 41 ) 


五、移相滤波器 


1. 基本性质 

移相滤波器又叫全通滤波器，它能通过所有频率的信号，其增益幅度为常数，仅相位 
是频率的函数.移相滤波器的典型相频特性以及输出和输入的波形关系，可用图 6-15 来 
说明. 

从图 —15( a ) 的相频特性中可以看出，它的移相范围为0—一 0 FM , 一般规定，当相 
移为最大相移的二分之一吋，即在一 f 处的频率叫做中心频率，如图中“点所示， 

中心角频率用 w 。 表示.例如，一阶移相滤波器的移相范围为 0 — — 180 °， 所以它的中心 
频率是 一 90° 相移所对应的 频率； 又如，二阶移相滤波器的移相范围为 0 —一 360% 所以 
它的中心频率是 一 180 ° 相移所对应的频率.中心角频率是移相滤波器的重要特征参数. 
在二阶移相滤波器中，另一个重要特征参数是品质因数!？，它反映中心频率附近的相移变 
化的灵敏度.0愈高，同样的频率变化所引起的相移变化也愈大，反之则愈小，具体实例 
可参阅图 6_17(b). 




图 6-15 移相滤波器的典型特性 
( a ) 相频特性； （ b ) 角频率为叫吋的输出-输入波形. 


如果把角频率为叫的正弦信号加到移相滤波器中，则输出和输入的典型关系如图 
6- 15( b ) 所示.由图可以看出，输出的相位比输入滞后 ^ F Ccod , 这个值可从相频特性上得 
到，如图 6-15( a ) 的6点 所示. 若将横坐标按时间刻度，这也是输出滞后输入的时间，所 
以，移相滤波器也是时间滞后滤波器. 
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2 •—阶移相滤波器 


#简单的移相滤波器是一阶移相滤波器，它能提供180°的相移.图 6-160) 和 （ b ) 
是两个具体电路，图 ( c ) 是它们的相频特性，纵坐标刻度0—一180°适用于电路0)，一 18(^ 
-360°刻度适用于电路 ( b )« 

电路 0) 的移相范围可这样看出，当输入信号频率为零时，电容 C , 相当于开路，同相 
端电压为输入电压，电路成为电压跟随器，相移 为零; 当信号频率很高时， C , 几乎短路，同 
相端电压为零，电路成为反相比例运算放大器，相移为 一 180%故电路 ( a ) 的移相范围为 
0—一 180°. 同理，信号频率为零时，图 （ b ) 电路的 C , 开路，电路成为反相比例 3 S 算放大 
器， 相移为一 180°;信号频率很高时， G 几乎短路，电路成为电压跟随器，相移为零，即 
一 360 °，所以电路 ( b ) 的移相范围为 一 180。 360°. 



00 

图6-16 —阶移相滤波器(巧= 

0) 移相范围: 0 —一 180°; ( b ) 移相 范围： 一 180 —一 360% ( c ) 相频 特性. 


不难 证明. 在 = 的条件下，图 6-16( a ) 电路的频率特性、幅频特性和相频特 

性分别为 

^ co 

K F ( jco ) = 1 ~ =-^ 

^ sr 1 + jco R t C t j + j ⑺ 

1 K F (^co^) — 1 Wq (6 - 42 ) 
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( p F ( s co ') — — 2 tg 一 1 




图 6-16( b ) 的相应特性为 


Kjca) 
K f Qco ) = 


Ujc^ 

U sr 


1 — jwR t C t 
1 + jwR t C t 


w 

O 9 0 


. (x) 


CO 0 


^ F (co) = _ it — 2tg" 


(无) 


式中， w 。 是中心角频率，为 


( O 0 = 


RtC t 


(6-43) 


(6 - 44) 


由此可见，两个电路的增益幅度与频率无关，始终为常数.它们的相频特性示于图 
6-16( c ) 中，不难算出，它们的中心角频率所对应的相移分别为 一 90°和 一 2 70°. 


3 •二阶移相滤波器 


(1) 基本关系式 

图 6-17 是典型的二阶移相滤波器，它的优点是简单，移相性能也较好，所以用得最 
多.它的移相范围为0- "360°. 




( a ) ( b ) 

图 6-17 二阶移相滤波器 
( a ) 电路； （ b ) 相频特性. 


假设 


c x = C 2 = C 


^3 ==4 ^1 

i?4 R 2 


则图 6-17 的二阶移相滤波器的频率特性为 






(6-45) 
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幅频特性和相频特性分别为 

f Kp(w) = Kp 

< 心 (co) = — 2tg 一 1 

式中 



Ra 

R3 + R4 


1 

q (^ 

L \CO (jOq/ 

Q 2 

1 + p 2 



(6 - 46) 


(6-47) 


(6 - 48) 


上述各关系式表明，二阶移相滤波器的性能主要由中心角频率吻和品质因数5决 
定.不同0值下的相频特性示于图 6-17( b ) 中，由图可以看出，在 co = co 0 附近 ， P = 1 
有中等的灵敏度，线性也较好，所以这个电路常在 P = 1附近工作.由式 (6-48) 可知，改 
变电容 C 或按比例同时增大或减 小&和 込，可调节⑺。;按比例反方向同时改变圮和&， 
可调节0，实现相互独立的调节. 


(2) 设计步骤 


已知条件:吻和仏 

第一，按电容标称值选择电容 c == C ! = c 2 . 
第二，按下列关系式计算网络的元件值 

R , =―-— 
2Qw 0 C 

/ w 0 C 


(6-49； 


上列各式由式 (6-48) 导出. 

第三，按式(6_45)和减小输入偏置电流及其漂移影响的要求，确定/? 3 和.据此，有 


Ui 

尺4 尺2 


R2 - RJR^ 


由此导出 


7? 3 = 4i?x + R 2 

— M 1 + 念) 


以下步骤与二阶低通滤波器相同，不再赘述. 


(6-50) 
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习 题 

题6-1 在图 6-2( a ) 中，若 R f = 50 kQ \ R F = 120 ki 2 ，C = 0.47 yF ， 试求： 

(1) 最大增益 201 g / G ; 

(2) 截止频率/。； / 

(3) 若输入信号分别为 u sr CO = 5 sin 100 w ( V ) 和〜 (/) 二5 + sin 100 w ( V )， 输 

出电压各为多少？ 

题 6-2 在图 6-3( a ) 中， 按下列条件，求 L /。和 20\ g ^. 

(1) R , = R 2 = 24 kQ , q = 940 pF ， C 2 = 470 pF ， R f = oo ； 

(2) R , -= 7.3 U 3，7? 2 = 39.4 kQ , C x = C 2 ^ 0.047 yF ， 心 = 4 kQ , R F ^20 ki 2. 

题 S -3 据题 6-1 所得心和 / o , 分别 设计 ？- 和 C =丄 的二阶低通滤波器 • 

V 2 2 

题 6-4 在图6- 8( a ) 中，按下列条件，求和 201 g 

(1) C x «= C 2 = C — OM fiF , R x = 22.5 kQ , R 2 = 45 kQ , R f = oo ； 

(2) Ci = C 2 = C = 200 pF , R , = 7.5 kQ , R 2 = 8.2 ld 3， R f = R F = \6 kQ . 

题 6-5 设计一个 1 dB _ 高通滤波器，使它满足/。= 2000 Hz , K f ^1. 

题 6-6 在图 6-10( a ) 中，按下列条件，求&，/。和 2. 

(1) R x = 1.33 LG ， R 2 — 2 kQ ^ R 3 — 80 kJQ ^ C x — C 2 — 0,1 ", F ; 

(2) R , = 1.33 kQ , R 2 = oo , i ? 3 = 222 kQ , C x ^ 0.1^ F , C 2 = 0.022 ^ F ; 

(3) R t = 1.6 kQ , R 2 = 250 kQ , R s = 160 kQ , C x = 0.01 " F ， C 2 = 1 fiF . 

题8-7设计一个 f Q = 2000 Hz , X F = 4 和 Q = 40 的带通滤波器 • 

麵 6-8 设计一个/。= 50 Hz，p = 10, K f ^ 10的带阻滤波器. 

题 6-9 推导关系式 (6-42) 和 （6-43) •、二 

题 6-1 D 设计一个 U = 500 Hz , ^ = 2的二阶移相滤波器，试问/ = 400 Hz 时的相 
移是多少? 
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第二节精密二极管电路 


运算放大器配上二极管可组成精密的非线性电路.普通非线性二极管电路受二极管 
正向压降、非线性伏安特性和温度的影响，误差很大.把二极管置于运算放大器的反馈回 
路中，就能大大削弱这种影响，提高非线性电路的精度.本节介绍几种常用的非线性电 
路，它们是线性检波和絶对值电路、限幅电路和死区电路.下一节的比较器和第七章第一 
节的二极管正弦函数发生器也属于这类应用. 

_、线性检波和绝对值电路 

1. 线性检波(半波整流）电路 

在普通的二极管线性检波电路中，由于硅二极管的正向导通电压不小于 0.5 V ，在检 
波1 V 以下的小信号吋，误差很大.若把二极管置于运算放大器的反馈回路中，即使输入 
电压的峰值小于 0.2 V ，检波性能仍十分精确.常用的半波整流电路如图 6-18 所示. 



( 心 = R f l!R F ) 

( a ) ( b ) 

图 6-18 精密半波整流电路 
(0 电路； （ b ) 特性. 




图 6-18( a ) 中的半波整流电路具有反相结构，它的反相端为虚地.当输入电压为正 
极性吋，放大器输出为负， D 2 导通， A 截止，输出电压为零.当输入电压为负极性时， 
放大器输出为正， A 导通， CV 截止，电路处于反相比例运算状态.根据上述分析，可得 


(当 k > 0) 
(当心 < 0) 


(6-51) 


输出-输入特性如图 6-18( b ) 所示 • 

显然，只要运算放大器的输出电压在数值上大于整流二极管的正向导通电压， A 和 
A 中总有一个处于导通状态，另一个处于截止状态_应用电路就能正常检波.所以，这个 
电路能检波的最小输入电压峰值为 U d / K 0 ( co ), 可见二极管正向压降的影响被削弱了 
KoW 倍， 从而使检波特性大大改善.例如，假设输入信号频率为50 Hz ， 在该频率下的 
放大器的开环放大倍数为5 X 10%二极管的正向压降为 0.5 V ，则最小检波电压峰值为 
10 pV ， 优点十分明显.输入信号频率的上限值由运算放大器的带宽和上升速率决定，所 
以在高频检波吋，必须选用增益-带宽积和上升速率较大的运算放大器. 
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如果需要检波的是正极性的输入电压,只要把电路中的两个二极管同时反接即可 • 

: 2•绝对值（全波整流)电路 
(1) 简单绝对值电路 

在半波整流电路的基础上，加一级加法运算放大器，就组成了简单的絶对值电路，如 
图 6-19 所示 . ' ^ \ ^ … 、 ^々 


及/2 



匹配电阻：及/ = Rf 9 2Rft = Rf 2 = Rfi 

补偿电阻：心二孕，心,=丄 
2 4 

( a ) 



(b) 

图 6-19 简单絶对值电路 
( a ) 电路； （ b ) 特性. 


图 6-19( a ) 中的為组成半波整流电路， 在 R 广 R f 的条件下，输入电压与仏的关 

系为 

J 0 (当 I < 0) 

% = i _|- I 广叫( 6 ~52) 
1“外1 C 当“汴 > 0) 

u i 与 Ir 由反相加法放大器為求和•在 k < 0吋，仏 :=: 0，由于 R f 2 = R Pl ， 所以 u sc == 
一 u s” 在“吖〉0时， U x — 一 | ^sr I y 由于及 /i = 含 R f i ， 所以 U sc — 一 • 2u x — U ST = U sry 

故有 

Use = \ u sr \ (6-53) 

这样，不论输入信号极性如何，输出信号总为正，且数值上等于输入信号的绝对值，特性如 
图 6-19( b ) 所示，实现了绝对值运算. 

显然，电路的精度不仅与半波整流电路次有关，还与各电阻的匹配精度 有关. 根据 
式 (6-5” 的推导过程可知，这个电路要求匹配的电阻为 
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(Rf— Rf 
\2R fl = R n - R 


(6-54) 


匹配电阻过多是这个电路的一大缺点，此外，由于采用反栢结构，这个电路的输入电阻较 


低，仅为 

r Sf ^R f //R n (6-55) 

例 6-7 要求绝对值电路的输入电阻为10 ki3, 为了减少电阻品种，可使 

Rf = Rf ^ Rn ^ Rfi 

由式 (6-55)， 可得 

Rf — R F — 20 ki 2 (匹酉己） 

R f2 — R Fl — 20 kQ R n = 10 (匹酉己） 

此外，还有 

R P = 10 kQ R P1 = 5 ki3 

(2) 匹配电阻的减少 

絶对值运算电路的增益为一，而增益为一的电压跟随器不要求电阻匹配，所以把同相 
型半波整流电路和反相型半波整流电路结合起来，组成绝对值电路，就能减少匹配电阻的 

数目，电路如图 6-20 所示，这个电路仅要求匹配一对电阻，即 

R n = R n (6-56) 

在图 6-20 中，次组成反相型半波整流电路，实现负向半波整流 • 為组成同相型半 
波整流电路，实现正向半波 整流. 两者相加，就得到了绝对值电路. 

当输入信号 u sr > 0吋，為的输出电压< 0, Z ) 2 导通， A 截止；為的输出电压 
> 0, D 3 导通， Z ) 4 尊止，其等效电路如图 ( c ) 的左侧所示 • 这时4的输出“加与总输 
出‘脱开，通过认维持反相运算状态，使 I “ ml 不超过一个二极管的正向 压降. 為处 
于电压跟随状态，為的反馈回路电阻尺 n 为认提供直流通路，由于认位于為的反馈回 
路中，它的正向压降对整流电路灵敏度的影响被减小了义。0)倍*在為的输入偏置电流 
为零的条件下,显然有 

Use = U sr ( 当 、 . > 0 ) 

為反馈回路和输人回路的电阻知 和 4无需严格匹配，因为它 n 与闭环增益无关，选 
R P2 = R F2 是为了减小放大器輪置电流的彰晌，它们的失配仅影响电路的平衡 • 

当1<0吋，^ > 0, A 导通， D 2 截止； 〜 2 <0, 认 导通， D 3 截止，其等效电 
路如图 (C) 的右侧所示.这吋，为1) 4 导通提供直流通路，為处于同相工作状态，它的 
输出电压与输入电压仅差一个二极管的正向 压降. A 导通，使為处于反相比例运算状 
态，在满足匹配条件 (6-56) 的情况下，有 

u sc = — u sr (当 L < 0) 

综上所述，整个电路的输出-输入关系仍由式 (6- 5 3 )描述，能实现绝对值运算，而且 
仅需一对匹配电阻，不像图 6-19( a ) 那样，需要五只匹配电阻 • 不过，电路的输入电阻仍 
很低，取决于 

r sr = R fl (6-57) 

在实际应甩中，为了确保 A 和 D 3 可靠截止，常在认和认中串入适当电阻，以提高 
认和 D 3 的反向偏置电压. 
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匹配电阻 ： Rfi = R Fi 补偿 电阻： R Pi = R fl // R Fi% R P2 = R Pt 




图 6-20 仅需要一对匹配电阻的絶对值电路 
( a ) 框图； 00 电路； ( c ) 等效 电路. 

例 6- 8 按例 6_7 的输入电阻要求，由图 6-20 来实现绝对值运算时，可选 

R n = R Fl = 10 kQ (匹配） 

此外，还有 

Rp 2 — Rjf2 — 10 k*Q R P1 = 5 kD 

(3) 输入阻抗的提局 

由于同相结构的输入阻抗很尚，若使半波整流和加法电路都采用同相输入形式，就能 





大大提高输入阻抗，电路如图 6-21 所示，它的输入电阻约为两个运算放大器的共模输入 
电阻并联，可高达10 以上. 


^Fl 



匹配电阻:及 /I = 犮51 Rf 2 = Y 
图 6-21 高输入电阻絶对值电路 

当 u sr > Q D 2 导通:》 A 截止，心为 D 2 提供直流 通路， 所以為反相侧的输入电 

压为為 的反相端电压，亦即输入电压、，為同相侧输入电违也为心，利用叠加原理，得 

u sc = ( 1 + — ? ) u sr - -- u sr 

v Rn + Rfi) Rn + Rf2 

可见 

(当 L>o) 

当 u sr < o 时， A 导通，认截止，所以為反相侧的输人电压为 a ， 按同相比例运算 
关系，有 



a 2 同相侧的输入电压仍为心.，故由叠加原理得 



若按下式匹配电阻 

Rf2 

= 2 R Pl 

Rfi 2, R f2 

(6-58) 

则得 

1 

i sc = 3 u $r 

- 4 = 

:一茲 sr (当 Ar < 0) 



综上所述，这个电路能实现绝对值运算，输出-输入关系仍由式 ( 6 - q ) 描述. 这个电 
路的主要优点是输入电阻很高，但需要匹配四只电阻，而且由于釆用同相结构，必须注意 
运算放大器共模抑制比和共模输入范围的 选用. 


(4) 精密絶对值电路 

上述两个改进电路都没彻底解决输入阻抗和电阻匹配的问题，原因在于它们采用 
了反相运算放大器作输入级，或者由求和放大器来保证绝对值 运算. 由同相输入的、差动 
型电压-电流变换器和电流源电路组成的絶对值电路，不仅具有很高的输入电阻，而且不 
需要任何匹配电阻，电路如图6-2 2 所示 [2] . 

在图 6-22 的电路中，和: r 2 , 以及 j 2 , t 3 和 r 4 分别组成两个电压跟随器，所 

以有 
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Ui ^Usrl 】 . 气： V '}l ' - ' 

U 2 = u sr2 

为了把两个输入电压之差转换为电流.，将 7 V - r 4 组成桥式结构， i ? 为桥路负载.设通过 
R 的电流为 J ， 它的方向和大小取决于两个输入电压之差，在图示方向下，有 

■V .1，〜 〜、 ：- 1，〜.\ 

t = — (^1 — ^ 2 ) == — {u srl — u sr2 ) 


EX 15 V ) 



这样，就完成了差动电压到电流的变换. 

当心 X > m 和7%导通， r * 2 和 r 3 截止； 当心< SU 7\和7%截止，: r 2 和 r 3 导 
通，这吋，虽然？的方向也随之改变，但流向电流源的电流的方向不变，所以 

/ 5 =丨 J 丨=去丨 ^srl — ^srl\ 

XV 

可见，送到电流源的电流与两个输入电压之差的絶对值成正比. 

电流源电路由 7 V - r 8 组成，它的输入电流为/ 5 ,输出电流为‘电流传输系数为一， 


所以有 

z 0 = / 5 


这样 ，输 出电压〜为 

u sc = Ej — / 0 i ?。— Ej — ^\ u srl — u sr2 \ 

(6-59) 

如果使基准电压 A === 

0^ u sr2 = 0， 7? = 则上式简化为 



1 ^srl 1 = — 1 ^hrl 1 

(6-60) 


可见，这个电路不仅可对一个输入量实现绝对值运算，也可对两个电压之差实现绝对 
值运算，而且输出端的直流电位还可根据需要，通过改变 A 来加以 调节. 这个电路的通 
用性很强，精度很高，输入电阻很大，而又不需要精密匹配 电阻. 不过，为了在不同极性的 
输入电压下，保证输出电压对称，桥路中的四只晶体管的 P 必须精密匹配.此外，为了不影 
响比例系数尺。/及，电流源电路的电流传输系数必须稳定；> 且恒等于一 • 因此，这两个电路 
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最好釆用集成电路，以便保证 P 的匹配和温度稳定性等性能指标. 


3 •平均值电路 

平均值电路是一种交流-直流变换器，它把交流信号整流后，再由滤波器滤波，就把交 
流电压按比例变成了直流电压，一般是平均值电压 • 所以，在整流电路后，加一级低通滤 
波器，就能组成平均值电路. 

(1) 半波整流的平均值电路 

图 6-23 是最简单的、半波整流的平均值电路，鴻组成半波整流电路，為组成一阶低 
通滤波器，前者对输入电压整流，后者对整流信号取平 均值. 



图 6-23 简单的、半波整流的平均值电路 

由图 6- 23 可知，电压〜由式( 6 - 52 )决定•若 1/ R F 2 C f 比输入信号角频率 w 小得多 
时，即 


Rf2^ F 

则可认为，〜中的全部纹波电压都被為抑制，对為起作用的仅是〜的直流分量(即平均 
值电压).设 



考虑到為的直流增益为一及 F 2 / i ? /2 , 可得 


sin cot 


当 

上式变为 


Use = 


u x = — 

Rf2 Rji 2^r Jo 


Rfi 

Rn 


U sr 


dcot 


Rf \ Rf 2 

27tR n R n 



2 U sr sin cotdcot 


V 2 R Fl R F2 jj 

冗 RfiR f 2 " 



RnRf 2 


TJsc- ^Usr 

7 t 


(6 - 61) 
(6-62) 


(6-63) 


可见，输出电压是输入电压的半波整流平均值. 

例 6-9 为了满足等式 (6- 62 )，可使 R f2 = R F1 = i ? F2 = 10 W , 并使 R F 2 C P 
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» 丄，图 6-23 电路就能实敏半波整流的平均值 运算. 适当选择电路参数，该电路还可成 

co 

为交流-有效值变换器，可作为简单交流电压表的测量电路•在〜为正弦电压的条件下， 
由式 (6-61) 可知，若使 


Rf\Rf2 _ 宂 

R n R f2 \j 1 


(6-64) 


就能满足所提要求，这吋 

U sc - Vsr 

假若放大器的额定输出电压为土 10 V ，输入信号的最大有效值为10 V ，则最大幅度 


为 


U srm == 10 \/ 2 = 14.14 V 


所以整流电路的比例系数 R F JRn 必须满足 


^u srm <10~U m 
R n m 

为此，选用 Rfi / Rh = 0*5, 由式 （6 -64)，得 


R trfr 々 


当输入信号频率/ = 50 Hz 时，有 


to = 2 irf = 100 ?r 弧度 / 秒 


因此，应使 

R F2 Cp > — ^ 0.003183 sec 

(O 

取 Rj ： 2 C f = 0.47 sec , 则可得 

J ? F2 — 1 C r = 0.47 fiF 


R n = ―尺生 ^ 0.225 R F2 = 225 kQ 

^ v " 2 

R fl — 20 kQ R F i — 10 kJB 

上述平均值电路的输入阻抗较低，运算精度也差，为了适应精密测量的要求，电路必 
须改进，主要措施是加前置隔离级和提高整流电路精度，图 6- 24 是一个具体改进电路， 
它的精度可达0.002% — 0.01 % [3] .图中的开关 K 置于不同位置，可得到两种不同极性的 
平均值输出电压. 

图 6-24 中的次为前置放大器，这里接成电压跟随器，也可采用具有一定增益的交流 
放大器，主要要求是输入阻抗高，带宽和共模抑制比大，为此通常选用具有场效应管输入 
级的运算放大器作为前 置级. 為组成半波整流电路，它是这个电路的核心部件 • 为了保 
证质量，运算放大器為的开环增益、上升速率、失调和漂移都有较高的要求，最好采用具 
有场效应管输入级的双通道宽带运算放 大器. 整流二极管应选用高速、低漏和正向压降 
低的硅二 极管. 图中每种极性的整流电路都采用双管结构，以便减小二极管反向漏电流 
的影响，工作原理可参考图 6-28 的分析 • 在精密整流电路中，二极管的正向工作电流约 
为1 mA ， 反向漏电流约为 InA ， 因此，如不采取漏电流抑制措施，仅漏电流引起的误差就 
达 lppm . 跨接在反馈回路上的 T 型阻容网路，用来消除高频振荡 ，但 应注意，数值过大 


• 281 • 



会^ 低整流 精度. 為组成一阶低通滤波器，它将半波整流波形中的纹波全部滤掉，在输 

出端得到平均 电压. 这个电路在结构上与简单电路无本质差別，它提高精度主要是依靠 
元器件的质量 • 

5 p 5 p 



图 ^-24 精密半波整流平均值电路 

由图中具体参数不难看出，它的元件参数值满足式( 6 _ 62 乂所以输出-输入关系由式 
(6 - 6》描述，输出电压是输入电压半波 整流的 平均值 • ， 

(2) 全波整流的平均值电路 

在绝对值电路的基础上，加入一级低通滤波器，就组成了全波整流的平均值电路•实 
际上，在绝对值电路中，有时只增加一只电容，就能达到这个 目的. 例如，在图 6-19( a ) 

中，在為的反馈电阻两端并联一只适当容量的电容，就组成了全波整流的平均值电 
路.这吋，输出与输入的关系为 

1 冗 1 C 2 it _ — 4 

Usc = ^ ] 0 I u sr I dcx)t = — | \/ 2 U sr sincot | dcot^^- 2 - U sr (6-65) 

二、限幅电路 

^限幅电路又叫箱位电路，它的特点是当输入信号进入限幅区后，输出信号不再跟随输 
入信号变化，而保持在某个固定 值上. 这种特性不仅能用于信号处理和运算，而且也广泛 
用于过载 保护. 从限幅的意义上来讲，半波整流就是一种特殊的限幅电路，当输入电压为 
某一种极性吋，它把输出信号限定为零. ^ 

1•基本限幅电路 

(1) 普通二极管限幅电路 

把二极管和电阻分压器组合起来，并接在运算放大器的反馈回路中，就组成了普通的 
二极管双向限幅器，它的电路及其输出—输入特性如图 6- 25 所示. 

这个电路具有反相结构，反相端为“ 虚地' 在输入信号变化吋，二极管 R 和 D 2 共有 
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三种组合 情况： 

第一， A 和 D 2 截止. 

当输入信号较小吋，二极管 A 和 A 被外接电源封锁，处于截止状态，电路可简化为 
图 6-25( c )， 这时，电路进行反相比例运算，闭环增益为 

K f = ^ 

U sr Rf 

这是限幅电路的放大区. 




(C) 



0) 电路； （ b ) 特性； （ c ) Z ^， D 2 截止； （ d ) A 导通， 截止； 0) A 截止， 认导通. 


第二， A 导通，0 2 截止. 

随着输入信号正向增大，输出电压变得愈来愈负，当 R 下降到一吋， A 导通， D 2 
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仍截止. A 刚导通吋的输出电压为 



1：^ + 




U m 


( 6 - 66 ) 


这是 A 导通， A 截止的情况，电路简化为图 6-25( d ), 它是一个加法电路，所以有 


Use ^ 

-(7? 爲) 

卜 f :) 


对应的输出-输入特性斜率为 

dU sc — R 2 // R p 

dUsr Rf 



通常选取 

r f » r 2 



所以 

哎〜 & 
dU sr Rf 


(6-67) 

可见，在限幅区的特性是很平坦的. 




第三， D 2 导通， a 截止. 





同理，如果输入信号愈来愈负，将使 D 2 导通， A 继续截止，电路可简化为图 6-25( e 乂 
D 2 开始导通吋的输出电压为 


五广 f，+ ( 1 + f:) 〜 

在此区的输出电压为 

^sc = — (r^//rf) d - 旁) 

在 Rf » i ?4 的条件下，对应的输出-输入特性斜率为 


dU 

~dU 




一 Ra 


Rt 


可见，在这个限幅区的特性也是很平坦的. 


(6 -6 8) 


(6 - 69) 


不难看出，为了获得对称的双向限幅特性，应使二极管 A 和匹配，正负电源数值 
上相等（即 E c = E e )， 分压器的分压系数 R 2 / R x ^ RJR ,. 这个电路的优点是限幅电压 
A 和^调节方便，调节比值 R 2 / R t 或者改变艮和 — E e ， 都能调节限幅电压. 

另一个优点是二极管的极间电容较小，和下面要介绍的稳压管限幅电路相比，它的工作频 
率较高 • 显然，这个电路的最小限幅电压为二极管的正向导通电压 C / D ， 故在小电压限幅 
吋，限幅电压受环境温度的影响较大;此外，在放大区，二极管处于反向偏置状态，它的漏 
电流将影响闭环增益，这些是该电路的 缺点. 

例 6-10 对图 6-2 5 ( a ) 电路的限幅特性要 求为： 放大区增益 K F — 10 ,限幅电 
压为± 10 V ，输入电阻为10 LQ ， 限幅区斜率为 一0.1 V / V . 

由心和〜得 


R f == 10 LS = 100 kQ 

设若取 E c — E e — 15 V , 略去二极管压降，由式 (6-66) 和(6-68)，得 

芒 —2 ^ ^ 10 ^ _ 2 _ 

ia _ is ~ t 
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由式 (6-67) 和 (6 - 69 )， 知 


/? 2 = /? 4 < 0.1 R f = lkQ 


若取 i ? 2 = = 1 ki 3， 则有 

R x = R 3 — 1.5 kQ 

若要考虑二极管压降的影响，则在 = 0.5 V 的条件，实际限幅电压为 

E g = — E d = 10.83 V 

限幅区的精确斜率为 

10 3 X 100 X 10 3 

_10^+100 X10! _ 0.09901 V/V 

R f 10 X 10 3 

可见，这种简略计算是允许的. 

(2) 双向稳压管限幅电路 

双向稳压管组成的限幅电路非常简单，限幅区特性很平坦，常作为保护电路，图 6-26 
是它的电路和输出-输入特性. 



(a) (b) 

图 6-26 双向稳压管限幅器 
(a) 电路； （ b ) 特性. 

在图 6-26(a) 中，双向稳压管和反馈电阻并联，当未达到 ZV 的稳定电压 
时，应用电路处于反相比例运算状态•当 I Rcl 达到五#吋，投入工作，将 If 出电压限 
幅，限幅电压为 

(E g = E w (6 - 70) 

I — 一 E w 

若 IV 的动态电阻为则限幅区特性斜率为 

^ sc _ _ Rv!/ r w (6-71) 

dU sr R f 

r w 一般在 10 O 左右，很小，故限幅区的特性是很平 坦的. 

这个电路的突出优点是简单，但缺点 不少. 放大区斜率受稳压管漏电流的影响;反向 
击穿起始特性不陡直，使限幅电压不准;工艺条件使正、负限幅电压不对称;限幅电压调节 
不便; 稳压管极间电容较大，仅适用于低频工作，等等 • 因此，性能有待改进. 
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2 •性能改进 


(1) 限幅电压的精度和对称性的提高 

若能使限幅稳压管有适当的起始工作电流，使它工作在特性斜率比较陡直的线段上， 
并在限幅电压极性变化吋，工作电流方向保持不变，则无疑能提高限幅精度和改善对称 
性.将稳压管桥式电路并接在运算放大器的反馈回路中，就能达到这个目的，电路和特性 
如图 6-27 所示，它是目前应用较广的限幅电路 之一. 


R 



( a ) 电路； （ b ) •特性 • 


在稳压管桥式限幅器中，稳压管的起始工作电流 h 由外电源供给，当输出电压未进 
入限幅区时， 0—^4 都截止，这吋的稳压管工作电流就是起始电流，据此，可得 


/ 0 = 


E c + E e 一 E w 
2 R — 


(6-72) 


选择适当的 L 值，稳压管在工作过程中就不会进入反向击穿特性的起始段，总在特性陡 
直段上工作，从而提高了限幅精度.电路的另一个特点在于，无论电路是否处于限幅状 
态，无论限幅吋极性是正还是负， Dy 总在同一个电流方向下工作，所以即使 IV 为双向 
稳压管，正负限幅电压也是相等的，不受工艺影响.由电路可得 


E g == E w + U D2 + U m 


E d = - ( E w + U m + 
当四只二极管的正向压降相等吋，即 


上式可写成 


^ DI ~ U D2 — U m = U DA = U D 


E g = — E d — E w + 2 U 


(6-73) 


可见，限幅电压能保证对称. 

在使用这个电路吋，应特别重视四只二极管的 匹配. 若它们的反向电流和温度特性 
匹配 ，则由于桥式电路的工作特点，这些反向电流的影响将相互抵消，不会对放大区特性 
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产生任何影响.由式(6“73)可知，这个电路的缺点是限幅电压受温度影响，且调节幫便. 

例 6-11 当稳压管桥式限幅器的工作环境温度范围较宽时，可甩温度系数小的 
2 DW 7 C 作为限幅管，这吋限幅电压约为7 V . 稳定电压为 6.2 V 的 2 DW 7 C ， 它的工作 
电流在7 mA 左右时，温度系数很小，接近于零，因此在外接电源为土 15 V 时，由式 (6-72) 
可得 " 


1 ( E c + E e 一 Ejy\ 二 1 ./ 30 — 6.2 
2~ \ 7 0 / ~ T \ 7 


= 1.7 ki 2 



(2) 反向电流和温度影响的减小 

当反馈回路电阻的阻值很大吋，限幅电路中的二极管反向电流对想(大区运算精度 
的影响将大大加强.为了克服这种影响，除了选用反向电流小的二极管外，若能在电路上 
为反向电流提供泄漏通路，也非常有效. 



0) (b) 

图 6 - 28 高性能限幅电路(心=巧//办） 

: ( O 减小反向电流影响； （ b ) 减小反向电流和温度的影响“ \ J : : D U 

图 6-28(a) 是减小反向电流影响的一_ 有致 方案，图 6-24 已用过这#方法.图每 V 
0 15 仏和尺组成反向电流泄漏通路，在多数应用中，及的阻值一般取为1 一 10 kG 以内. 
在放大区内，若稳压管 ZV 的反向电流小于 1 ^A ， 放大器输出电压范围为土5 V ， 则 LV 
的反向电阻数量级在5 左右，如果没有泄漏通路，这 个电 阻将和并联，从而引入增 
益误差.设置泄漏通路后， IV 的反向电流流经 i ?， 产生的电压_小宁 1 一 10 mV ， 由于反 
相端为“虚地'使 A 和0 2 近乎零偏状态，它们的电阻很大，所以流向反相端的反向电流 
将小于 nA 级，这时和并联的等效反向电阻可以提高到101° O 以上.若再增加一节泄 
漏通路，等效反向电阻可望再提高一个量级.不难看出，该电路的限幅电压为 

E g ^ E w + U Dl 
Ed = 一 C^w + U D2 ) 

当 u m = u D2 = u D 吋，上式可表示为 

E s -- E d ^ E w + U D (6-74) 

上式表明，虽然双向稳压管有很高的温度稳定性，但限幅电压仍受二极管正向压降的 
温度特性影响，这是泄漏电路带来的缺点^ \ 

为了克服上述缺点，可在图 0) 中加入温度补偿二极管和 D 4 , 如图 （ b ) 所示，就可 
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以消除温度对限幅电压的影响 ㈣ .显然，在限幅区中，放大器输出电压被箝侔在心 
或一（知+ t / D 2 )， 所以，输出电压的上、下限福电压分别为 

E g - E w + f/ D1 - J7p 3 
E d — — E w + U m ~ U D2 

只要 A 和 JD 3 ， Z ) 2 和 I > 4 匹配，它们的正向压降和温度特性完全相同，则输出限幅电压就 
与二极管参数无关，大大提高了温度稳定性，这吋限幅电压将由式( 6 -70) 决定. 

三、死区电路 

死区电路又叫失灵区电路，它的特点是当输人信号进入某个范围吋，不论输入信号如 
何，输出信号始终为零，只当输入信号脱离这个范围，输出信号才跟随输入信号变化•输 
出信号始终为零所对应的输入信号范围叫做死区或失灵区.死区电路在模拟计算中应甩 
较广. 

1,二极管桥式死区电路 

最简单的死区电路是把二极管桥路并接在反相运算放大器的反馈回路中，电路如图 
6-29 所示.桥路中四只二极管的导通状况不仅与电源电压仏和匕、 电阻兄和& 有关， 
还与输入回路电流 A 有关，由于由输入电压决定>所以也与输入电压大小有关•当 
I f 为零吋，二极管桥路的四只二极管都导通 ，考 虑到放大器反相端为虚地，所以流经电阻 
圮和 A 的电流心和^为常数，即 

7l « 1. (e c - U Dj ) 

Ri 

I 2 = -A- iE e - C/ D3 ) 

Ki 

这吋，输出电压为零.随着//的出现，但数值上还不太大吋，这个电流将全部被桥路吸收， 
桥路二极管导通状态不变，输出电压继续保持为零，电路出现死区 • 只当数值上较大， 



( a ) ( b ) 

图 6-29 二极管桥式死区电路 
( a ) 电路(心= ( b ) 特性. 
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桥路无法全部吸收这个电流时，上才有电流流过，产生输出电压，电路进放大区. 
当输入电流由比较负的值变到比较正的数值吋，电路将出现三种不同的作用区： 

当输入电压且 |i>| > i x 吋，流经二极管 A 的电流不足以提供|//1，不足 
部分只能由放大器从输出端经 A 供给.这吋，二极管桥路的 A 和 z ? 4 导通， d 2 和 d 3 截 
止，运算放大器处于反相比例运算 状态， 特性斜率为一输出电 压极性 为正.随着 
输入电压的升高，输出电压下降，中的电流减小.当输出电压下降到零，中的电流 
为零，输入电流 A 将全部甶流经 A 的电流 A 提供，这时对应的输入电压就是死区的起始 
边界电压据此分析，得 


所以 

当艮》 u m ， 上式可简化为 


E }riX _ 

_E C - U m 

Rf 

Ri 


E mx « - ^ (E c - U m ) 

( 6 - 75 ) 

Ri 


E mx 〜一与 E c 

( 6 - 76 ) 

Ri 


当 u sr >o, 且时，//通过 A 足以提供/ 2 外， 还有多余电流流经送到 
放大器输出端.这吋，二极管桥路的 d 2 和 d 3 导通， a 和认 截止，运算放大器仍处于反 
相比例运算伏率，特性斜率为 一味” 输出电压极性为负.随着输入电压的下降，输出 
电压由负向零靠近.当达到零时，输入电流//刚好够提供 A ， 而再无多余电流，这吋对应 
的输入电压就是死区的上限边界电压由此得 


所以 

当 E e 》 上式可简化为 


Ejns 

Rt 


=丢（艮一 f / D3 ) 

尺2 



E ms ^ ^E e 
R2 


( 6 - 77 ) 

( 6 - 78 ) 


当输入电压位于和匕:之间，有 

<I f <I 2 

输入电流全部为二极管桥路吸收，四个二极管都导通，没有任何电流流经输出电压为 
零，这就是电路的死区.调节电 阻&和 A 可改变死区的上、下限边界电压和 E mx . 
这个电路的主要优点是简单，缺点是死区边界电压与二极管参数有关，故温度稳定性 

差. 

例 6-12 对死区特性的要 求是： 死区边界电压为±3 V ，非死区特性斜率为一 1 .当 
由图 6-29( a ) 电路来完成这一任务时，为节省电源种类，可用运算放大器电源，若为±15 
V ，则由式 (6-76) 和 (6-78) 可得 

mi 

R, R 2 15 5 

由于斜率为一 1，可取 

= i ?/ = 10 kQ R x = R 2 = 5 R f — 50 kjQ 
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, 若考虑二极管正向压降的影响，在 Ud ^ 0.5 V 吋，实际死区边界电压为 

E ms = — E mx ^ 2.9 V 

—— - K ... . - ••‘ . • . - ■ . . 

’ 2•精密死区电路 

: 为了提高死区边界电压精度 .，在 死区以外获得不同斜率的特性，可把两个具有电压偏 
置的半波整流电路组合起来，组成精密死区电路，图 6-30 是它的电路和特性.图中，运算 
放大器為和為组成具有电压偏置的半波整流电路，一个对负输电压整流，一个对正输 
入电压整流，但整流的起始电压分别由和 — E j 2 控制.两个整流电路的输出由_法运 
算放大器為求和，在為的输出端就得到了死区特性. 



Cb) 

图 6-30 精密死区电路 
( a ) 电路； （ b ) 特性： 


為组成的半波整流电路，除了偏置基准电压外，其他与图 6-18( a ) 完全相同，当 
S/i = 0 时，它们的输出-输入特性也完全相同.当 E n _ 0, 整流起点不再是零，输入电 
压要负到一^时，才能产生输出电压/故整流起点移到一同理，為的整流起点移 
到巧 2 .两者经為相加，就得到了图 6-30( b ) 的死区特性，死区的上、下边界电庄分别为 

（6 •- 79) 

^mx — — Eji 

死区以外的特性斜率为 
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y- . - : *- * ■ r . . __ . ••- : t . '• v ... ， 

M (i u sr <-%) 

R f l (6-80) 

念(当〜 > E /2 ) 

改变仏和 £ /2 可调节死区大小和 位置，改变尺 A 和尺 /2 可调节死区外的特性 斜率. 电路 
的精度主要取决于半波整流电路的精度. 

习 题 

题 6-11 将正弦输入电压‘ = U m smm 分别加在图 6-18 至图 6-21 的电路的输人 
端5试绘制这些电路中各运算放大器的输出电压和各二取管的电压波形 • 

题 6-12 若要得到输出极性为负的绝对值电路，图 6-19( a ) 和图 6-20( b ) 应作何改动？ 
题 6- 13已知输入电压为 4= l 4 . U S inl 00 w ( V )， 放大器的_定输出电压范围为土 10 

题 6-14 若要使图 6 - 24 :电路变成交流-有效值电路，如何故动龟路最简車？ 

题 6-15 选择图 6-25( a ) 电路的充件壽数 ，以 满足下列 要求: 10 ^ K F == - 20 ? 
^^ = = + 1 0 ^厂仏=^ — 5<限幅区斜率为一0.1好1 

题 6-16 分析下列各电路的性质和工痄原瑝 ，计 算其主要性能参数/绘制输出-输入特 

f 斤 *•••，• :::、 • .. 1 . , . .W : 

15k 


(a) (b) 

图 6- 31 题 6-16 电路 

题 6-17 按下列 要求设 计死区 电路： 

(1) E mx ^ - 3 V, E MS ^ 2 V, ^ - 5; 

dU sr 

(2) - E mx = = 4 V ，4^ = 一 I 

技 。 sr 

第三节电压比较器 

电压任较器用来判断输人信号电位之间的相对 大小， 它至少有两个输入端和一个输 


10k 
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出端. 常规应用中是在一个输入 端却上 门限电 位£^ 作为基准，另一个输入端加被比较 
信号 〜 o 如图 6-32 所示.比较器输出信号仅有两个电位，^个是高输出电位另一个 
是低输出电位 E ,， 从数字电路观点来看，按正逻辑的原则，高输出 电位仏 相当于逻辑电 
平“1”，低输出电位^相当于逻辑电平 “0”. 当未知信号〜超过或低于门限电位吋， 
比较器的输出电位就发生转换，或由 E g 变为 E d ， 或由応变为可见，电压比较器的 
输入为模拟量，输出为数字量，这样，比较器就成了模拟电路与数字电路进行联系的挢梁， 
所以应用十分广泛.本节将介绍几种常用的基本比较器，它们是单限比较器、迟滞比较器 
和双限比较器，而以用得最多的迟滞比较器作为 重点. 

这些比较器可用专甩集成比较器组成，也可用通用运算放大器组成，两者功能 虽同， 
但组成方式略有差别，其中主要有两点： 

第一，正如第三章所述，比鉸器的一个重要性能指标是它的响应时间，它一般应低于 
10-20 ns , BG 307为 2 0 ns . 响应时间与放大器的上升速率和增益-带宽积有关.因此， 
必须选用这两项指标都高的通用运算放大器作比较器，并在应用中减小甚至不用相位补 
偿电容，以便充分利用通用运算放大器本身的带宽来提高晌应速度. 

第二，当在比较器后面连接数字电路吋，专用集成比较器无需添加任树元器件，就苛 
直接连接.但对通甩运放大器而言，必须对输出电压采取箝位措施，使它的高、低输出 
电位满足数字电路逻辑电平的要求. 

— 、单限 比较器 

单限比较器的全名叫单限电压比较器，它的输出-输入特性如图 6- 32所示.它只有 
- 个门限电位 Sw 当输入电压超过或低于它吋，比较器输出的逻辑电平就发生转换，它是 
比较器中最简单的一种. 




1. 基本电路 

单限比较器可用专用比较器组成，如图 6-32 所示,也可由通用运算放大器实现，如图 
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6 - 33 所示.图中的成对电阻 i ?， 分别代表信号源和门限电源的内阻，应用中应设法使它 
们相_，以便减小输入偏置电流及其漂移的影响.有吋为了_止运算放大器因差动输入 
电压过大而损坏，可在同相端与反相端之间，并联一对反接的二极管，如图 6-33(a> 电路 
所示.这两只二极管起输入箝位作用，使输入差动电压不超过一个二极管的正向羅降;为 
了不影响比较器的响应速度和比较精度，这对二极管的极间电容和反同电流都应 /KV n 



(d) 

图 6-33 通用运算放大器组成的单限比较器 
( a ) 输出未箝位； （ b ) 输出箝位； （ c ) 反馈箝位(零交); ( d ) 反馈箝位. 


对图 6-32 电路而言，放大器都为专用比较器，所以它的高、低输出电位在数值上不 
等，而图 6-33(0 电路采用通用运算放大器，所以它的和^分别为正向和负向输出 
饱和电压，常接近于正、负电源电压，在数值上差不多相等•图 6-33( b ) 采用了输出箝 
位，所以它的心和^分别为 
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u ^ rE g = Ew C 当 EJ 
〜 = t A = (当 u sr < E m y 


(6-81) 


式中，心和 W 分别为翁压管 D # 的稳定电压和正向压降. 

图 6-33( c ) 也采用了输出箝位，但稳压管作为反馈回路元件，故不论输入电压极性如 
何，不是正向导通，就是反向稳压工作，反馈始终存在，因此反相端被限定为零电位. 
可见，这个电路的高、低输出电位仍甶式 (6-81) 表示，但条件有所不同 

U sc = 

这样，这个电路的门限电位 E m = 0 ? 故有人叫它为零交比较器.利用反馈箝位方法，而 
又想使比较器的门限电位可用图 6-33( d ) 的电路.这个比较器的输入电压和 
基准电压都从反相侧加入，所以反馈回髂的电流方向，完全取决于两个输入回路电流的相 


(6-82) 


互关系.当 

十 < 0 即 〜< -e . 

Rn Rn Rn 

电流将从输出端流向反相端，故〜 = E e = E w ，当 

- u sr > - ^ E j 

Rn 

电流将从反相端流向输出端，故 〜^ E d = — U D . 这样，门限电位为 

K fl 

= E w (当〜< 

=一 Ud (当义 r > E m ) 

可见，改变两个输入回路电阻的比值或者改变基准电压巧，都能调节门限电位. 
反馈箝位的优点是_位精度高，输出电阻小，缺点是输入阻抗低，为了电路稳定工作，还需 
接相位补偿电容，未能充分发挥运算放大器固有增益_带宽积的作用. 

例 6-13 图 6-33( c ) 中的心由输入电压范围、的功耗和放大器允许输出电流决 
定.当 ZV 采用 0.2 W .3.5 V 的稳压管时，若输入电压范围为土 10 V ，则心主要由放大器 
的额定输出电流决定，对于额定工作电流为 ±3 mA 的放大器，假设可占用 1 mA 的工作 
电流，这时 



(6 - 83) 
(6-84) 


R* — I 。 V . = 10 ki3 
1 mA 

例 6-14 反馈箝位单限比较器的门限电位为 E m = -5 V , 输入电压范围为土 10 V . 
为了节省电源种类，基准 电压巧 选用运算放大器的正电源电压 

E / = E , = 15 V 

基于例 6-13 的分析，可选 

R f 2 —lOkP 

故由式(^83)，可得 

1 ’ R n = — 氣 R f2 = 3Q]d2 

E m 


• 294 



当 £ m = 3 V 时，则可选用 

Ej = 15 V R f2 — I 0 ki 3 R fl — 50 kD 


2/ 性能改进 


在单限比较器中，由于放大器的增益、增益-带宽积和上升速率有限，都将引入误差. 
增益有限将使比较器的输出-输入特性在高低输出电位转换特性段的斜率陡度减小，降 
低定态精度.例如，若比较器的直流开环增益&为10%输出高低电位之差为5 V ，则输 
入电压至少和门限电位相差 ±0.5 mV ， 才能实现输出逻辑电平转换.这项误差是固有 
的，只能靠提高心使其下降.增益-带宽积和上升速率有限将延长比较器的转换时间，引 
起转换滞后，加大动态误差.不过，这项误差可通过一定的补偿技术使其减小 [5] ， 


0) 反馈箝位比较器的改进 

为了保证稳定工作，反馈箝位比较器常會外接相位补偿电容，因而减小了放大器原有 
的增益-带宽积.考虑到滞后吋间出现在转换过程中，所以，如果在发生转换时，能将外接 


相位补偿电容自动切除，就能进一步减小滞 
后吋间，同吋又不影响转换结束后的电路的 
稳定性.图 6-34 是按这个原则组成的电路， 
其中， G 和为相位补偿电容，认和 Z ) 2 为 
二极管切换开关， ZV 和 D 为箝位二极管. 
在基本的单限比较器中，这是一种比较好的 
方案 • 

假定图 6-34 的电路处于稳态，当输出位 
于高电位 A 时， A 导通，截止，0『和 Q 
投入工作，所以输出电压被箝位在 E w + U m ； 
当输出位于低电位 Ea 时， Z ) 2 导通， A 截止， 
Z ? 和仏投入工作，所以输出电压被箝位在一 
得 



图 6-34 反馈箝位比较器的改进 


+ U D 2 ). 若各二极管正向压降相等，可 


( E g ^ E w + U D (当〜<0) "八 

\ E d ^-2 U D (当〜 >0) ^ 

可见，这个电路是= 0的零交比较器.茌稳态时，相位补偿电容 A 或心中总有一 
个接入电路，保证了电路在反馈箝位条件下仍能稳定的工作. 

当〜达到门限电位电路进入转换状态，在外电源的作用下，认和都将反向 
偏置，切断了补偿电容 G 和6与运算放大器的联系，解除了对放大器原有增益-带宽积 
的约束，从而减小了滞后时间，提高了动态精度. 、 

这种方法对小信号运行有效，在大信号运行吋，比较器的响应速度主要取决于上升速 


率. 


(2) 前馈微分校正 

前馈微分校正的基本思想是在输入信号即将达到，但还没有实际达到门限电位时，使 
比较器提前转换，使得输人信号达到门限电位时，比较器也刚好完成转换，从而将滞后吋 
间大大减小，理论上可减小到零. 
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图 6-35 单限比较器的前馈微分校正 
(a) 电路； （ b ) 前馈微分校正作用 图解. 


.在放大器增益-带宽积和上升速率有限定的条件下，输入信号变化速度愈大，转换滞 
后吋间也愈大，因此，应将输入电压的微分信号作为前馈校正信号，原理电路和前馈校正 
说明如图 6-35 所示， 

图 6-35( a ) 中的电路，一个适用于比较器输出高低电位对称的情况，另一个适用于1 
般情况.输入信号〜除了直接加到比较器為的反相端外，还经4微分后，送到：的同 
相端，所以為的差动输入信号是4的微分信号与本身之差.由图 6-35( b ) 不难看 
出，若输入电压为斜坡电压，则输入信号未达到零之前，就能使比较器开始转换，转换发生 
在输入微分信号等 于输入信号〜的吋刻~ 和化 适当选择微分 运算放犬器的参数， 
可使输入电压〜和输出电压〜在同一吋刻6和知达到零值，大大提高了动态 精度. 

当输入信号变化很快或为大信号时，在 々与心 6 与&之 间输出电压的变化率 —— 比 
较器的平均转换速度将约等于放大器的上升速率 SR , 所以转换滞后时间分别为 
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At x = t 2 一 t x 




= _ E , 

SR 

」仏| 


SR 


前馈微分校正的全补偿条件是在这个滞后时间内，输入电压的变化量在数值上应 等于微 
分运算放大器的输出电压〃对于图 6-35( a ) 中的通用电路，按全补偿条件可得 


Uscl ^ — RFlCf 


dUsr 

dt 


^srOl) 


而 

可见 

同理 


— ^srOi) = — ^~Ch — h') = — ~ 麵 
at dt 


Ati ~ t 2 — ti — R Fi Cf 


A/ 2 ^5 一 之 4 = Rf2^j 

由上列各式，可得满足全补偿条件的元件参数关系为 

RriCf = ^ 


当 A ^ I 仏 I 吋，为 


Rf 2 ^I 
JRpC / 


SR 

_ \ E d \ 

SR 

E g _ \ E d \ 


( 6 - 86 ) 


(6-87) 


SR SR 

式 （6-86) 和 (6-87) 就是上升速率起主要作用时的滞后误差的全补偿条件.在上述分析 
中，没有考虑反馈回路中二极管等因素的影响，为此， i ? n 或应能适当微调，以便补偿 
这类因素的影响參 

当输入信号变化较慢或为小信号工作时，比较器的滞后吋间不仅与放大器的增益-带 
宽积有关，还与输入信号的变化速度有关.若〜=则此斜坡电压的拉普拉斯变换为 
彳圪代入式(5-1)，得 

U sc { s ) = 7~~^ 

1 + t 0 s.s 2 


-丄 


上式的拉普拉斯反变换为 

UsXO = aK 0 O — + x 0 e T 0 

将上式右边括号中的笫三项展成台劳级数 


X0 = aK 0 


/ 一 ir 0 + r 0 ( 1 


£ +， 2 


/ 3 


)] 


2 i"o 

在实际应用中，比较器的转换时间往往比 r 。 小得多，所以，上式可近似为 


^ sJj ) ^ ^ Kq 


2" T 0 


这样，比较器输出电压由转换到零的滞后吋间为 


Ah = t 2 — h == 


2E t 


iK 0 / t 0 
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同理，由 Ed 转换到零的滞后吋间为 


△ z 3 = 

按上述前馈微分校正的全补偿条件，有 

RpiCf — 

R F 2 C f == 


iKj r 0 


aK 0 / Tq 

2\E d \ 

uK.q/ Vq 


由于 a 是变化的，所以与大信号工作条件不同，在小信工作条件下，全补偿条件很难精 
确 满足. 一般按最大变化速度来选 参数. 因为对输入信号最大变化速度〜实现了全补 
偿，则在整个变化速度范围内来看，平均误差最小*这吋，有 


RfiC f 
RnCj 


2E t 


a mKo/ t Q 

IHEJ 

a m ^ o / ^0 


( 6 - 88 ) 


当 


E d 时，为 


RvCj 


2E t 


2\E l 


n K Q /1 0 


V a m K 0 /r 0 1 
电路中的 i ?/ 的阻值可由式 (5-178) 算出. 

(3) 正反馈的应用 


(6-89) 




" R t 


- 1 . 一 J ' 


岛: — 



c F 



- « j , - 


I 


正反馈能加速比较器的转换过程，减小增益 - f 
宽积对动态精度的影响，但对放大器上升速率的影 
响无法校正，所以，在小信号工作吋，可将转换速度 
提高到放大器上升速率所允许的上限值附近, 

由图 6-36 电路不难看出，当输出电压不变或变 
化十分缓慢吋，正反馈系数为 RtKRt + Rrh 一旦 
〜进入转换过程，反馈回路电容自动增大正反 


CRpRM ) 

图 6-36 正反馈的应用 

馈作用，加速转换过程，减小比较器的响应 吋间. 电路的反馈传递函数由外部回路元件决 
定，因为 

R t 




Rt + 


Rp/ C jrS 


UsXs) 


R , + 


1 


所以 


而 


R , 


F (— 譜 、 + S + 


Cj 

1 + RpC } ?s 


RfR t 




UsXs ) _ ^ o (^) 

UsrO ') K 0 O ) F(O 
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考虑到式 (5-1)， 得 


K 0 (/)F (s) = 


K 0 R t 


1 + R f C f s 


Rp + R t 



C f \s+ — 

Rf + R t v i?F + R t 


CptoS^ 


这样，当 KoO ^ fCs ) 等于或约等于一时，比较器在转换过程中将有最强的正反馈，为此， 


选用 





jy Rjf 

R f — - - ^ 

Rf 



K 0 -l 

K 0 

(6-90) 






卜 c P - Ko _ x 

^ r 0 


由此可得 




K 0 (^s^)F ^ - — 

1 



1 4 




K 0 

由于 t 0 /K 0 « 1，故有 K ： 0 (s)F(s) 〜 l ， 基本满足要求. 

由下面导出的式 (6-93) 可知，这个比较器有两个门限电位，它们是 


E m s — 
E mx == 
AE m — 


R t 


R t + R f 
R t 

R t + R F 


E g 

E d 


A , 

K 0 

K 0 


Rt 


R t + R t , 


CE g -E d ) 


i CEs ~ 


E d ) 


(6-91) 


由于1，所以两个门限电位十分接近，并差不多都等于零，属于零交比较器.门限 
宽度 AE m 就是这个零交比较器的比较误差，它用这个误差换来了高的转换速度以及一定 
的抗干扰能力 • 


例 6-15 若瓦。=10 4 ， t 0 = — — ^ 0.016 sec ， E g — — E d = 12 V ,为了使图 

一 co 0 20 宂 

6-36的零交比较器的转换速度不受增益-带宽积的影响，由式(6-90)，可选 
R f = 1 MD C P = 0.016 R P = 100 Q 

由式 (6_91) 得 

E ms = 1.2 mV E mx == —1.2 mV AE m = 2.4 mV 
有了 AE m 后， 当输入信号中寄生有干扰信号吋，比较器输出不会因此在门限电位附近颤 

动. 


二、迟滞比较器 

迟滞比较器的输出-输入特性如图 6-37 所示，它具有迟滞回线形状，电路由此得名. 
由图可知，迟滞比较器具有两个门限电位/我们把值大的门限电位叫上门限电位，用符号 
E ms 表示，值小的门限电位叫下门限电位，用符号^^表示，两者之差叫门限宽度，用符号 
表示，所以有 

== E ms — E mx (6-92) 

当输入电压从低值达到上门限电位，时，比较器输出可能从低输出电位转到高输出 
电位 五,； 也可相反，从 A 转到^为了加以区别，我们把前者叫做上行迟滞特性，简称 
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上行特性；后者叫做下行迟滞特性，简称下行 特性. 与此相对应的比较器分别叫土行迟滞 
比较器和下行迟滞比较器. 



( a ) ⑻ 

图 6-37 迟滞比较器的输出-输入特性 
0) 上行特性； （ b ) 下行 特性. 


迟滞比较器在信号发生和信号变换等应用电路中应用很多，应当很好 掌握. 

1 •基型迟滯比较器 

所有迟滞比较器都具有正反馈回路，以便加速比较器的转换过程，并获得所需的迟滞 
特性，图 6-38 是两个基型迟滞比较器，它们是其他形式的迟滞比较器的 基础. 迟滞比较 
器的高输出电位和低输出电位 Ed 在数值上可能相等，也可能不等，为了不丧失讨论 
的一般性，按不相等讨论，当相等吋，利用等式 - E d , 就能得出所需的一切 结论. 



( b ) 

图 6-38 基型迟滞比较器 (： R P = R t IIR P ) 
( a ) 下行迟滞比较器； （ b ) 上行迟滞比 较器. 


在图 6- 38的电路中，输出电压都经反馈回路电阻送到比较器的同相端，一旦输出 
逻辑电平发生变化，例如，从高电位仏向低电位凡转换，正反馈迫使同相端电位随之下 
降，从而加速了输出电位的跳变过程有时，为了进一步提髙转换速度，可在上并联一 
只10 —100 P F 的电容，以加强转换过程中的正反馈作用.比较器有两个不同的输出电位， 
又引入正反馈，就使迟滞比较器的输出-输入特性不同于单限比较器的特性，前者有两个 
门限电位，后者只有一个.反映迟滞比较器特性的主要参数是它的两个门限电位及其迟 
滞特性 • V 
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在图 6-38(a) 的电路中，输入电压从放大器的反相侧加入，所以反相端电压为 

= u Sr 

当输出电压为圮时，同相端电位为 

丑」 _ Rf 


U +1 

要使比较器从转换到 






R t + R f ^ R t + R f 

=〜必须增大到 C/ +1 才行，所以上门限电位为 
1 


f/ + i = 


R t + R f 

同理，当输出电压为吋 3 同相端电位为 


CR t E g + R F E f y 


" +2 = 

要使比较器从 Ed 转换到 Ep «_ 


E d + 


Rf 


E ： 


Rt + Rf ^ Rt + Rf 
口 U Sr 必须下降到 t/ +2 才行，所以下门限电位为 




t / +2 = 


1 


(^RfE^ + RpE f) 


R t + R f 

考虑到门限宽度公式（ 6 ~ 92 )，我们就得到了这个电路的三个主要参数为 

1 


E ms == 
E mx 
AE m 


R t •+* 

1 

R t + R F 
Rt 

R t + Rp 


CR t E g + R F Ef ) 
(R t E d + RpE) 
CE e — E d ) 


(6—93) 


从上述分析过程可以看出，这个迟滞比较器具有下行迟滞特性.改变基准电压> ; ，可 
同吋调节上、下门限电位，而不影响门限 宽度. 改变正反馈系数圮//(圮+ i? f )， 虽可调节 
门限宽度，但同吋影响上、下门限 电位. 当门限宽度和门限电位都需要调节吋，可先改变 
正反馈系数 R t / CR t + i ?,) 得到所需的 AE m ， 再改变 呙得到 所需的，和五_.三参 
量不能独立调节是这个电路的缺点之一. 

根据上述分析方法，可得图 6-38(b ) 电路的三个 参数. 因为基准电压 £,• 加在放大器 
的反相侧，所以 



当输出电压为 仏时， 要使比较器从转换到 Ed ，〜必须下降到使 w 等于 U — 二 Ei 
才行，这吋对应的输入电压就是下门限电位由此可得 


整理后，得 


U - = E - U ^ + 


同理，当输出电压为时，要使比较器从转换到仏，〜必须上升到使〜等于 L 
=£/才行，这时对应的输入电压就是上门限电位由此得; 

考虑到式(― 92 )，可得这个电路的三个参数为 
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E ms = 

< E mx ^(l+^) ( 6 - 94 ) 

\ I\p / Kp 

AE m = ^ ( E g - E d ) 

\ XV jp 

因此这个迟龠比较器具有上行迟滞特性.像上一个电路一样，这个电路的三个参数 
同样不能独立调节，而且输入阻抗不如图 ( a ) 电路高. 

这类基型迟滞比较器的形态很多，但归纳起来不外乎是表 6-3 .中的两种形式，其他 
同类型基型迟滞比较器基本上都可据此导出.不难看出，图 6-38 电路及其参数关系式 
(6 - 93) 和 (6-94) 是表 6-3 的 特例. 从表 6-3 中的参数关系式可知，三个参数不能独立调 
节是基型迟滞比较器的共同缺点;此外，比较器的输出电压，特别是用通用运算放大器组 
成的比较器的输出电压，是不精确的，往往受温度和工作条件的影响，从而影响门限电位 
和门限宽度的精度，这也是基型迟滞比较絮的共同 缺点. 但由于它十分简单，所以应用仍 
很广泛，特别适用于门限宽度不要求调节的场合 



表 6-3 基型迟滞比较器的一般形态 


序号 电 路 特 性 参 


数 



E — R t RnE s + RtRF^h + RuRfE} 

ms — — R t R tl + + RuRf ~ 

E — RtUa + R t RfEj l -f- R n RpEj 
mx== R t R tl + R t R F ^ R n R F —' 

△ = --- (Eg — D 

1 + — 

RnllRt 



E - = ( 1+ Eil -备 Ed 

( 2 + ~^wr) E 广堯 e>i ~§7 Es 

二吾 一 A) 


例 6 - 16 对图 6-38( a ) 下行迟滞比较器的要求为： AE m = 6 V 5 E ms = 6 V ， E g = 
- E d ^ l 2 V . 显然，这个比较器应由通用运算放大器组成，放大器的饱和电压应在土 12 V 
左右.根据门限宽度的要求，由式 (6-93) 可得 


初选 


R t = AE m = U 
R f + R t E g 一 24 4 

= 10 ki 3 R F ~ 30 kQ 


根据上门限电位要求，由式 (6-93)， 得 


= 1 


Rs 

Rf 


) E . 


Rju 

Rf 


E g 


1 + 


10 X 10 3 
30 X 10 3 


X 6 


10 X 10 3 
30 X lO 3 


X 12 
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= 4 V 



为了节省电源种类， A 可由运算放大器正电源艮分压取得. 

当和要求精确时，为了克服&和仏不准带来的影响，可通过实验，微调 
Rf 来保证 ⑽饥 的精度，再微调巧来保证的精度. 

在图 6-38 的反馈回路中，串入适当的二极管，可得另一类常用的基型迟滞比较器，电 
路如图 6-39 所示，正反馈回路中增加了一只二极管以后，就使正反馈通路具有方向性，它 
在一种转换状态下是导通的，在相反的转换状态下就断幵，因此在波形不对称的信号发生 
和信号变换电路中，它是基本组成电路之一. 



(0 




0 — E mS u :r 

eX 

图^39反馈通路具有方向性的基型迟滞比较器 
( a ) 下行迟滞比较器； （ b ) 上行迟滞比 较器. 

图 6-39( a ) 是具有下行迟滞特性的比较器，在 I 二时，只要巧< 二极管 D 
就必然处于截止状态， 所以 IU 哨. 由于 t 故当‘由小增大到 巧吋， 比较 

器将从 Eg 转换到可见上门限电位为 

E m s = Ej 

当仏，只要 E f >( E d + U D )， 二极管 D 就必然导通，这吋，同相端电位为 



t / + - 


R t 

R t + R f 


(.E d + U D ) + 


R P 

R t + R 


E j 


显然，当〜由大下降到 C /+ 时，将使比较器的输出从 Ed 转换到故 W 的大小就是下 
门 限电位 E mx . 

根据上述分析，当满足下列条件吋 

E d + U D < E j < E g (6-95) 

考虑到式 (6- 92)，可得这个比较器的三个参数为 

， E ms — Ej 

t E mx = lRpEj + RtiEd + Ud ^ ] (6-96) 

AE m - — A --- [ E , - ( E d + U D )] 

十 

式 (6-96) 表明，改变正反馈系数 RJOU + Rf ), 可调节门限宽度不影响上门限电 
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位 E ms ， 改变£：,•，可调节 E w ,， 但同吋影响 △&. 所以，当需要同吋调节门限宽度和门限 
电位吋，应 通过均 先调好 E ms ， 再通过 R t / iR t + i ? F ) 调节此外，它的参数精度 
仍受比较器输出电压的 影响. 这样，这个电路仍具有基型迟滞比较器的两个共同缺点 • 

图 6-39( b ) 的比较器具有上行迟滞特性，它的三个参数可用类似方法 求得. 在满足 


式 (6-95) 的条件下，有 


E ms = (l +^ E ； -^ iE d + Uo ) 
\ I\jp J Xv 


^ E mx = E j 

、 AE m ^^[E j -XE d + U D )] 


(6-97) 


可见，这个电路的参数调节方法与图 O ) 电路基本 相似. 

正反馈通路具有方向性的基型迟滞比较器的形态也很多，但归纳起来不外乎是表 6 - 4 
中的几种形式，该表可供使用时查阅•表 6-3 和表虽同属基型迟滞比较器，但不能互 


相代用. 

例 6-17 对高电位才有正反馈的下行迟滞比较器的要求为：= O V ； AE m = 
1— 3 V , E g = 3.5 V y E d = - 0.5 V . 据此要求，应选用表 6-4 中的 1 号电路，并由专用 
集成比较器组成，由调节门限电位，这吋有 


可选 



Rr + Rt 


AE m 

E g - U D 


1—3 
3.5 一 0.5 



R t = 10 ki 3 (固定电阻） = 2 0 LQ (电位器) 


2 •改进型迟滯比较器 

基型迟滞比较器的最大优点是简单，但参数不能独立调节，门限电位精度受比较器输 
出电位的影响，所以适用于门限宽度固定，门限电位精度要求不高的 场合. 在实际应用 
中，往往需要一种门限电位和门限宽度能独立调节、门限电位精度较高的优质迟滞比较 
器. 下面介 绍这种迟滞比较器的组成和 原理. 



E m , 


E t 


E msl 




图 6-40 模拟开关控制基准电压的迟滞比较器 
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(1) 具有模拟开关的迟滞比较器 

如果比较器的输出仏和仏仅用于控制模拟开关 3 而门限电位直接由基准电压决 
定，这时不仅可以达到参数独立调节的目的，还可将比较精度提高到0.01%,电路如图 
6-40 所示[ 63 . 

在图 6-40 中，比较器的输出仅用来控制场效应管模拟开关 I 和 T 2 , 而不直接决定 
同相端电压叫.当 l = 时， T 2 导通， 7 V 截止， u + = E i 2 . 工作时，应选 

E j2 > 0 

当输入电压由小变大，使 = E i 2 吋，比较器的输出〜将由 A 转换到可见， 
这时的输入电压〜就是上门限电位 E ms , 所以有 


由此，得 




4- Rf ' - E 

R f + R n 



〜转换到 E d 后， T 2 截止，乃导通，使叫= 0•当〜由大变小，使 l =叫= 0时，比 
较器的输出〜将由^转换到由此 得下门限电位£：_为 

Emx — ~ 五 /I 

K n 

利用关系式(6-92)，可得此比较器的三个参数为 





Rn 


E n 


AE m = ^1 



(6-98) 


由式 (6_98) 可以看出，这些参数不仅可以独立设置，而且只与基准电压和电阻有关， 
与比较器的输出电压无关.当然，为: T 保证质量，模拟开关应是漏电流小和温度系数小的 
高质场效应管. 

(2) 交叉反馈迟滞比较器 ^ 
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两个比较器按交叉反馈联接，如图 6-41 所示，也能克服基型迟滞比较器的两个缺点， 
这时，输出信号可从任意一个比较器的输出端 取出. 显然，这两个比较器的特性应基本 
相近. 

图 6-41 的交叉反馈联接方法使為和4的输出状态相互跟踪，跟踪吋，两者仅差一 
个比较器的转换吋间 ， 所以它们的三个参数是相 同的. 实际上，在下列条件下 

U D2 ^ < Ej 2 < Ej X < E s 一 U m (6 - 99) 

当输入电压〜很小吋，两个比较器的输出电压都为高电位 A 导通， d 2 截止，这吋， 
4的同相端电位为，為的词相端电位为 E g - U m ， 由于 A - C / D1 >仏，所以 
〜由小增大到 £ yi 时，将使^ * E g 转换到可见，上门限电位为 

E ms = E n 

随着 〜变为 E d ，在 E j2 > E d 的条件下， A 反向偏置，使木的同相端电位变为 E /2 ，于 
是〜 也紧接着由 Eg 转换到由于比较器次转换时间很短，可以认为，在 u sr ; E ms 
=时，〜和〜 2 几乎同吋由仏转换到 

在两个比较器的输出都处于低输出电位^^吋，条件式(6-99)使 D 2 导通， A 截止，这 
时為和4的同相端电位分别为仏+ t / D 2 和 E /2 • 由于 E /2 > E d + U D2 , 所以‘由大 
下 降到心 时，将使心从^转换到与此周时， A 断开，也使〜紧接着由^转换 
到可见，下门限电位为 

E mx = E j2 

这样，在满足式 (6-99) 的条件下，这个比较器的三个参数为 

. 'Ems = E jx 

^ E m x — Ej 2 (6-100) 

^JE m — Eji 一 Ej2 

式 ( 6 -100) 表明，这个比较器的参数可完全无关地独立调节，且精度很高.这个电路的附 
加优点是输入阻抗很高，而且，若使这个比较器就变成了两个相关的单限比 
较器.所有这些优点是以多用一只组件为代价换来的. 

(3) 混合迟滞比较器 

在图 6-41 的基础上，增加一只 R - S 集成触发器，除了保留原电路的优点外，还可得到 
两种性质的迟滞特性，而原电路只有单一的下行迟滞特性，电路如图 6-42 所示，为了和集 
成数字电路配合，4和為必须采用专用集成比较器. 

在图 6-42 中，在下列条件下 





图 6-42 混合迟滞比较器 
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E jt > E j2 

当 u sr < E j 2 时，比较器 A 输出为高电位，為输出为低电位，所以 R - S 触发器的置“1”端 
S 为 “ O ' 置“0”端 i ? 为“1”，这样“1”输出端0为“1”/‘0”输出端0为 “0”. 随着〜由小增 
加到£ /2 ,為输出由低电位变为高电位， S 由“0”变“1”，触发器状态不变.当〜达到 
输出由高电位变为低电位，1?由“1”变“0”，触发器翻转， P 由“ 1”变“0”，0由“0”变“1”， 
听以，上门限电位为 

(、 E ms = E h 

当〜高过，再次返回到时，又恢复到“1”，触发器状态不变.当〜继续下 
降到 知， S 将变为 “0”， 触发器再次翻转， P 由“0”变“1”，豆由“1”变 “0”， 可见下门限电位 
为 

E mx - E j2 

上述分析过程表明，在触发器的两个输出端可以得到不同方向的两种迟滞特性，这个 
电路的三个参数仍由式 (6-100) 描述.关于这种比较器的应用可参阅图 8-10. 

三、双限比较器 

双限比较器的输出-输入特性如图 6-43 所示.由图可以看出，双限比较器可以用来 
判断输入信号是否位于两个指定门限电位之间.当位于指定门限电位之间吋，输出电压 
将为低电位 ( 图 a ) 或为零电位（图 b ); 当〜不在指定门限电位之间吋,输出电压将为 
高电位£, ( 图0,或者进一步指明，它位于哪一个门限电位的外侧，用正负电位加以区别 
(图 b ). 我们把指定门限电位中的大者叫上门限电位，用符号表示，小者叫下门限电 
位，用符号五^表示，两者之差叫门限宽度，用表示， AE m 的表达式与式 (6-92) 相 
同.双限比较器的输出有两个电位的，也有三个电位的，视电路的用途而定.在许多断续 
测量和控制系统中，常常需要采用这种双限比较器. 


he 1 






△心 





0 

B d 

— 

^ntx 




— ^ aE w ]— 

~ eZ \ E ms ^ 




( a ) 


( b ) 


图 6_43 双限比较器的输出-输入特性 
( a ) 双电位； （ b ) 三 电位. 


1. 简单双限比较器 
(1) 双电位双限比较器 [7] 

简单双限比较器仅用一个运算放大器，图 6-44 是简单双电位双限比较器，它以输出 
低电位来表征输入量位于两个指定门限电位之间，当输入量超出门限宽度以外吋，统 
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( a ) ( b ) 

图 6-44 简单双电位双限比较器 
( a ) 电路； （ b ) 特性. 


统由高电位 Eg 表示，而不分别输入量究竟位于哪个门限电位的 外侧. 

当输入电压〜为正吋，它经&和&分压后，直接加在比较器的同相端，故同相 
端电压为 

R n 

. t-— _— si 


它与输入电压成正比，是一条直线，直线斜率为 ^ t 2 /+ Rt 2). 反相端电压“-也与 
〜有关，在 D 导通的条件下，即〜很小时， U — 为 


L = (R n //R f2 //R f3 ) + 


A I Up 
Rn Rn//Rf2 


一念 ) 


若取 i? /3 ：» R n // R i2y 上式可简化为 

a ^ - - 


R n + Rfi U " +Ud ~ R n + R ^ 2 E 


由于 


ZiL 


R n +〜 


e>u d 


所以，在 ‘ = 0时，有《_<«+，输出电压为高电位随着‘的增加， t 由负经过 
零点变正，当〜增加到使 《- ===叫，将使比较器输出由 A 转换到 Eh 这吋的〜就是下 
门限电位 E 由此得 

Emx = Eli ±Inl __ . ( 6 - 101 ) 

Rn Rn 

R n + R f2 Rn + Rtz 

为保证 > 0,参数选择中，应使 

Rn 〉 Rn _ 

R fl + R n Rn + Rn 
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随着〜的继续增大， D 将截止，这时，当〜使〜增加到 A 时，比较器输 
出 将由心 转换到£,，所以上门限电位为 

E ms ^(l + E j (6-102) 

由式 (6-101) 和( 6 _10 2 )可知，改变和 R n KR n +及 /2 )，可分别调节这个比较器的 
上、下门限电位.这个比较器只能在正输入信号下工作，若要用于负输入 信号， 可将电路 
中的二极管 D 反接，并把 E 7 •和一 E 反极性. 

(2) 三电位双限比较器 ~ 

在图 6-29 的二极管桥式死区电路的基础上，将去掉，使死区外的斜率变陡直，并 
多加一条输入回路来调节死区大小，就能组成简单的三电位双限比较器，电路如图6-45 
所示，它的输出为高电位 Eg 吋，表明 u sr < E mx , 输出为低电位吋，表明 u sr > E ms , 
输出为零吋，表明< ‘ < E ms ， 所以它的逻辑功能比前述电路更完整. 


Ri50k 



⑴ （ b) 

图 6-45 简单三电位双限比较器 
( a ) 电路； 0>)特性. 


由图 6-29 的死区电路的工作原理可知，死区起始边界电压由流过电阻&的电流 A 
等于输入总电流求得.据此可求得下门限电位£^.因为 

/,• a 

所以有 


Ej _ E mx _ E c — U D 

a 



同理，根据死区上限边界电压由流过电阻私的电流/ 2 等于输入总电流来决定的原理，这 
个比较器的上门限电位可表示为 


E ms = E j + ^ (E e - Uu) 
根据上述分析，比较器的三个参数为 
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E m s = F ； + ^ (Ee — Ud) 

尺 2 

, E mx = E 厂 ㈣ 

Kl ... r 
AE m = R f \^CE e — U D ) + 备 (JE C — Ud) 

、 l-i ? 2 Ri J 

• ^ R x == R 2 = R E c = E e = E 

则上式简化为 

E ms == Ej + (E 一 U d) 

R - 

< E mx = Ej 一 与 (E 一 Uu) (6-103) 

AE m d^(JE 一 Un ) 

R 

\ ,.. 

可见，各参数按步骤可独立调节：先调 R f/ R 设置门限宽度 证饥， 再调 A 设置门限电位 
I 或 ell 调令门限宽度时，应保证两对电 _ A 或尺同步调节，以，证式（ 6 -1 的）的精 
度 . 桥路元件 不匹配 和乙极管的温度特性都将七起比 较误差 • 这个电 的斤和 ^为通 
用运算放大舉的正负饱和输出电压 • 」 j 

2. 优质双限 比较器 

上述双踉比较器的优点是简单，但精度较差 • 若由 两只组 件来组成双限比较器 ，可把 

精度提高一步 • 

(1) 专用集成比较器的应用 

图6- 46 是由专用集成比较器组成的双限比较器，它使用 了两只 性能相近的集成比较 
器，例如都用 BG307, 以保证电路的工作廣量. 



图 6 - 46 专用集成比较器组成的双限比较器 

图 6-46 的联接方法保证了输入电压位于 E i 2 <‘< E h 之间时，两个比较器的= 
出都为低电位仏，所以输出电压〜也为低电位•当 〜〉 化，或则总有一个 
比较器的输出为高电位，由 BG307 的电路特点 知， 这两种情况下的输出电压^都 

为高 电位. 这就完成了双电位双限比较器的 功能. 

由此可觅，这个比较器的三个参数为 
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(6-104) 


又产 E " f … 

^mx ~ Ej 2 

[AE m ~ Ej X ― Ej 2 

比较精度主要由组件性能和基准电压质量决定 • 

(2) 通用型运算放大器的应用’ • 

优质双限比较器也可由通用型运算放大器组成，电路如图 6 _ 4 7 所示 • 图中， j 为半 
波整流电路，纖图 6- 30的样，整流起点不再是零，而是‘当〜< 时^流 
电路的输出〜为零，所以，〜可表示为 二 

0 (当 u sr < Ef ) 




'Y { U sr - Ey ) (当 U sr > Ej ) 


(6-105) 



( b ) 

图 6 -47 通用运算放大 器组成的双限比较器 
( a ) 电路； （ b ) 特性. 

伯 a 2 组成反相加法型单限比较器，它的门限电位可由所有输入回路电流之和为零求 
得，据此有 


即 


七 + Jh - Ej + E n 

R i?/4 R R 


U sr + 4 ( — Ej + E jl — 0 

将式 (6-105) 代入，满足上方程的两个输入电压值，分别 就是土 、下门限电位，所以，这个 
较器的三个参数为 
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E ms = E j + E n 

< E mx = E j - E jx (6-106) 

、 AE m = 2E jx 

这个比较器的精度主要取决于各电阻的匹配精度和组件质量. 

习 题 

题 6-18 若图 6-33(a) 和 (b) 两电路的〜和互换，输出-输入特性有无变化?如何变? 
题 6-19 若图 6-33(c) 和 (d) 两电路的 ZV 反接，输出-输入特性有无变化？如何变？若 
用 2 DW 7 C 作为反馈元件，输出-输入特性有何变化？ 

题 6- 20已知零交比较器的要 求为： E , = 7.5 V , E d — 4 V ， ‘变化范围为±10 
V ，试选电路和参数. 

题 6-21 分析下列各电路的工作原理，求性能参数，绘制输出-输入特性，比较各电路的 
优缺点 • 




(C) ⑷ 

图 6-48 题 6-21 电路 “ ， 

题6-22在图6-38中，已知 E g = 3.3 V , = — 0.3 V ，= 2 V ， R , = 10 
R F = 10 ki2， 试求： 

(1) 输出-输入特性； ^ 

(2) 若门限宽度 △Em 不变，但希望 E mx = 0, 已知条件作何修改？ 
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( 3 ) 若组成放大器为通用型运算放太器，但仍希望得到 （1) 的输出-输入特性，应怎么 
改动？ ' 

麵 6-23 分析下列各电路的工作原理，求性能参数，绘制输出-输入 特性. 



第四节采样-保持电路 

采样-保持电路根据数字指令来决定自己的工作方式.通常用逻辑电平“1”代表采样 
指令，逻辑电平“0”代表保持 指令. 釆样指令要求电路对输入釆样，并使电路输出跟踪输 
入，保持指令要求电路将该指令发出瞬间的输入信号保存下来，直到收到新的采样指令为 
止.采样-保持电路的这种独特性质特别适用于多路快速数据探测系统，以及一切需要对 
信号瞬时采样和存储的 场所. 正如第九章第二节所述，还可用来自动补偿直流放大器的 
失调和 漂移. 峰值检波器作为采样-保持电路的•一种特例，也在本节中作了扼要的介绍. 

一、采样-保持电路的基本性质和要求 

1. 采样-保持电路的基本性质 

采样-保持电路由模拟开关、模拟信号存储电容和缓冲放大器等三部分组成.基本的 
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采样-保持电路如图 6-50( a ) 所示，它又分为同相型和反相型两种 结构. 模拟开关一般 
由结型场效应管或 MOS 场效应管组成，缓冲放大器则釆用集成运算放大器. 



同相型 




图 6-50 基本 柒样- 保持电路和理想特性 
( a ) 电路； （ b ) 特性. 


在图 — 5 000 的电路中，当数字指令为“1”，模拟开关 K 接通，存储电容 C 上的信号跟 
，踪输入信号，经缓冲放大器送出，所以输出信号也跟踪输入信号，这是采样过程，这段时间 
叫作釆样时间或采样期.当数字指令为“0”，模拟开关 K 断开，存储电容将 K 断开瞬间4 
的输入信号保持下来，并通过放大器送出，所以输出信号保持为6时刻的输入信号，这是 
保持过程，这段时间叫作保持时间或保持期.在使用中，釆样期和保持期可根据需嬖或长 
或短的交替出现.同相型电路的理想特性如图 .6-50( b ) 所示，它的数学表达式为 ： 


0 | u sr ( f ) (采样期) 

从'卜（保持期) 


(6-107) 


电路元件性能不理想和实际电路的原理性误差，使实际特性不能完全达到理想特性，各种 
实际电路的优劣取决于它的特性与理想特性的接近程度. 

电路由保持变采样，或由釆样变保持并不是瞬时完成的，都有一个过程，需要一定的 
吋间.从发出采样指令的吋刻起，直到输出信号稳定的跟踪上输入信号为止，所需的吋间 
定义为捕捉时间.从发出保持指令的吋刻起，直到输出信号稳定下来为止，所需的吋间定 
义为关断时间.捕捉吋间长，电路的跟踪特性差，关断吋间长，电路的保持特性不好，它们 


都限制了电路的工作速度. 


对釆样-保持电路的主要要求是它的精度和速度.为了提高实际电路的精度和速度， 
可从元件和电路两个方面着手解决，下面先讨论元件方面的共同要求，电路改进将在具体 
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电路中 讨论. 

2. 元件性能的影响和要求 

(1) 模拟开关 

采样-保持电路使用的模拟开关主要是场效应管模拟开关，它的开关速度受到载流子 
运动速度的限制，所以很难瞬时完成接通和关断，场效应管的接通和关断肘间愈长，电路 
的捕捉时间和关断时间就愈长，所以必须选用高速场效应管. 

场效应管的极间电容能传递突跳电位，形成开关尖峰，它将影响存储电容上的信号. 
例如，由采样变保持的负向开关尖峰，会使存储电容上的保持电压下降，甚至在有反馈的 
回路中引起过渡过程，加长捕捉和关断 时间. 为了减小开关尖峰，除了极间电容要小外， 
开关驱动信号也应小，所以应选用夹断电压 |[/ p | 或开启电压 | t / T | 小的管子，此外，电路中 
还应有补偿极间电容影响的措施. 

场效应管接通时有导通电阻，关断时有反向漏电流.在采样期的捕捉时间结束后，导 
通电阻上将有 0.1 — IV 的正向压降，这就使存储电容上的信号不等于输入信号，形成跟踪 
和保持的定态误差，这项误差能在电路中釆用反馈方法来 克服. 反向漏电流会使存储电 
容上的保持信号逐渐下降，漏电流的温度特性还使保持信号的下降速度与温度有关•例 

如，温度每增加 10° G , 下降速度将加大一倍左右，为此，电路中应有补偿反向漏电流的措 

施. 

上述分析表明，为了得到高质量的采 样-保 持电路，场效应管模拟开关的速度应快、极 
间电容、夹断电压或开启电压、导通电阻和反向漏电流等参数都 应小. 这些要求可能互 
相矛盾，应根据实际电路的要求，重点保证其中的某些参数 指标. 

(2) 存储电容 

实际电容器具有介质吸附效应和泄漏电阻，根据第五章第五节的分析，当电路从采样 
转到保持，介质吸附效应会使电容器上的电压下降，被保持的电压将低于采样转保持瞬间 
的输入电压 • 峰值检波器复位吋，电容放电，介质吸附效应会使放电后的电容电压回升， 
引起小信号峰值的检波 误差. 电容器的泄漏电阻引起电容上的保持电压随吋间逐渐减 
小，降低保持 精度. 因此，应选用介质吸附效应小和泄漏电阻大的电容器，如聚苯乙烯和 
聚碳酸脂电容器等. 

电容器的电容量也很 重要. 电容量过小，同样的寄生漏电流、运算放大器的输入偏置 
电流和模拟开关的反向漏电流等，都将加大被保持电压的下降 速度. 这是因为电容电压 
的下降速度为 

dU c = 丄 
dt 

只当上述各项漏电流十分小吋，电容量才能选小. 

(3) 运算放 大器 ’ 

运算放大器在采样-保持电路中起输出缓冲和输入隔离的作用，所以，特别要重视它 
的输入偏置电流以及带宽、上升速率和最大输出电流等性能 参数. 

输入偏置电流过大，会加快电容上保持电压的下降，降低保持精度，所以在采样—保持 
电路中，几乎亳无例外的采用具有场效应管输入级的运算放大器，或者具有低输入偏置电 
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流的运算放大 器. 

_算放大器的带宽过小，特别是上升速率和允许输出电流过小，会引起较大的动态误 
差.若上升速率低于输入信号的变化率，前置放大器的输出电压(即存储电容上的电压) 
就无法跟踪输人信号，使输出与输入之间始终存在动态偏差.若在运算放大器的最大输 
出电 、雖下 ，电容电压的变化率仍小于输入电压的变化率，则至少会使输出电压在釆期的 
某段时间里，滞后于输人 电压. 滞后可能使具有反馈回路的釆样-保持电路出现过冲，从 
而加长捕捉时师 • 在響偉捡波器中，这种过冲会使输出信号高于实际的输入峰值电压. 
因此，应注意运算放大器输入偏置电流、上升速率和最大输出电流的选择. 

综上所述 ，从 元件方面来看 3 提高精度的重要措施是减小各种漏电流和偏置电流，选 
用介质吸附效应小的电容器，减小开关导通电阻等的影响 • 提高工作速度的搢施是提高 
开关速度，减小开关极间电容的影响，选用上升速率和输出电流大的运算放 大器. 

二、反相 M 采样-保持电路 

反相型釆样_保持电路常常具有原理性误差，限于低速应用，不如同相型电路用得广 
泛，这里作一简单介绍，它的基本考虑对同相型电路也 适用. 

1. 简单的反相型采样-保持电路 

图 6- 是最简单的反相型采样-保持电路，它的主要部分是结型场效应管模拟开关 


Rf 



保持期 


(b) 

.图 6-51 简单的反相型采样-保持电路 
O) 电路= Rp ^ Rfl / Rp ); (b) 等效电路. 
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T ， 存储电容反相工作的运算放大器义反相工作使/的反相端为虚地，因此，当控 
制电压 t / 为正时，二极管 D 截止 T 接通，电路处于釆祥状态；当 t ； 为负吋， i > 导逋， T 关 
断，电路处于保持 状态; 这两种状态的等效电路如图 ( b ) 所示. 

图 6-51( b ) 的等效电路表明，在采样期，反相型采样-保持电路实质上是一个一阶低 
通滤波器，据式 (6 - 2 ),它的直流增益为一 &// V 截止角频率为叫= 1/ RfC f . 为了保 
证输出按一比一跟踪输入，不仅 应使心 =心，还应有较大的，，杏则，会延长捕捉 时间. 
可见，这个电路除了上述元件性能不理想带来的误差外，电路本身还存在固有的原理性误 
差，它将影响电路的工作速度. 

在这个电路中，模拟幵关 T 的导通电阻不仅影响定态精度，也延长了捕捉吋间 • 
可以证明,考虑了的影响后，这个电路的实际角频率4变为 


1 


Rp -+■ 

• (1 + 

C F 

- 

\ Rj / - 



因为心=心，所以上式简化为 

，篇 _ 1 

"°。一 Jr f + 2R c JC f 

在几百欧左右3并受温度的影响，及/ = 是电路的输入电阻，不能太小，所以叫不 

可能太大，也就是说，这个电路的工作速度较低. ^ 

2•精度的提高 

图 6_51( b ) 的保持期等效电路表明，电路的保持精度和最大保持时间主要取决于: T 
的漏电流、^的偏置电流、 c F m 泄漏电阻和印制电路工艺等引起的寄生漏 电流. 如果使 
: T 的漏-源电压在保持期为零，就能降低: T 的漏电流，提高保持 精度. 在图 6-51 的基础 
上，增加一只晶体管开关 T 13 组成图 6-52 那样的电路就能达到这个目的. 



在釆样期，控制电压！7为正，: T 接通，关断， ® 6-52 的工作状况与图 6-51 完全相 
同. 在保持期 ，[/ 为负，了关断，乃接通，将 T 的漏极接地，而接在放大器反相端的 T 的源 
极为“虚地，故： T 的漏-源电压 JL 乎为零，它的漏电流极小，不再影响电路的保持精度 • 
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(c) 

图 6-53 简单的同相型采样-保持电路 

(a) 结型场效应管模拟开关； (b) MOS 场效应管模拟 幵关； （ c ) 具有前置隔 离级. 

当上述两个电路处在保持状态时，影响保持精度的各种误差电流与反相型完全一样， 
所以它们的保持精度 较低. 此外，这类电路的存储电容是信号源的负载，容易引起信号源 
振荡或过载，若信号源在釆样期过载，捕捉吋间将加长，降低了动态精度.在模拟开关前 
面加一级电压跟随器作为输入隔离级，像图 6-53( c ) 那样，将存储电容和信号源隔开，由 
前置级提供充电电流，上述问题就可避免. 

当存储电容较大吋，例如大于 0.05 时，必须在存储电容与运算放大器的同相端之 
间加一个隔离电阻尺，这样，在电容充电后，若发生输出短路或电源突然关断吋，运算放大 
器就不致因输入过载而损坏.[的阻值一般在10 kP 左右. 

2•精度的提高 

(0 模拟幵关漏电流的旁路 
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三、 同 栢型采 样-保持电路 

1. 简单的同相型采样-保持电路 

图 6- 5 3 是三个简单的同相型采样-保持电路，图 ( a ) 和 （ b ) 的差别仅在于模拟开关元 
件不同，前者用结型场效应管,后者用 MOS 场效 应管. 图 ( c ) 则多一个前置隔 离级. 

图 6 -5 3 ( a ) 的模拟开关工作原理与图 6-51 完全 相同， 当控制电压 t / 为正吋釆样，17 
为负吋保持•图 6-5 3 ( b ) 的模拟开关为 P 沟道耗尽型 MOS 场效应管，为了避免源极与衬 
底之间的耗尽 E 消失，影响管子正常工作，衬底所加正电源电压£必须大于最大输入电 
压. 当控制电压 [/为 负时, MOS 管接通，电路 采样； U 为正吋 3 MOS 管关断，电路保持. 
两个电路的运算放大器都接成电压跟随器 3 起缓冲级的作用. 





为了减小模拟开关漏电流的影响 3 除了图 6-52 那种降低模拟开关漏-源电压的方法 
外，还可为漏电流提供另一通路，使漏电流不流经存储电容，从而降低漏电流对保持精度 



图 6-54 模拟开关漏电流的旁路方法 


的影响.图 6-54 是按后一种方法 
组成的电路 [8 V 图中 T 是主开关， 
+ 乃是隔离开关. 

, 当控制电压 C / 为负时 j 图 6-54 

- 中 r 和？\都接通，电路釆样；当 t / 
/为正时，:?^和7\都关断，电路保持. 
^ 在保持状态下，主模拟开关 T 的漏 
电流通过电阻22流到输出端.这个 


漏电流在2?上形成的压降小于10 mV , 所以的源极与衬底之间的电压很小，同样，：?\ 
的漏极与衬底之间的电压为运算放大器的失调电压，也 很小. 在这种条件下，乃的漏电 
流大约可减小两个数 量级. 可见，用 A 将7和存储电容隔离后 ，一 方面使 T 的漏电流不 
流经存储电容，另一方面乃本身的漏电流又极小，因而提高了存储电容的保持精度 • 


(2) 电容校正方法 

在采样-保持电路中，利用电容校正技术，不仅可以补偿开关管的漏电流，还可以补偿 
运算放大器偏置电流的影响，常常能得到更高的保持精度，这种电路如图 6-55 所示1 



( b ) 

图 6-55 利用反馈校正电容提高精度 
( a ) 电路； （ b ) 等效电路. 
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在图 6 -55( a ) 的电路中，当控制电压£/为正时，关断，1和 T 2 接通，电路 采样； 当 
以为 负吋， A 接通 ，了和 T 2 关断，电路 保持. 这两种状态下的等效电路如图 6_55( b ) 所 
示.不难看出，在采样期，為和4组成反馈回路，4是误差放大器，只要输出和输入电 
压不等，负反馈作用就要对输出电压不断进行校正，直到两者相等 为止. 由于主模拟开关 
T 等处于反馈回路中，所以它的导通电阻以及為的失调和漂移等因素对精度的影响 
被大大 削弱. 可见，电路在采样期具有很高的 精度. 不过，电路除了岑和4有时间常数 
外，存储电容和反馈校正电容都将引入时间 常数. 为了确保反馈回路有必要的稳定储备， 
需采用相位补偿技术将奚和4的带宽压低.低的带宽，有限的上升速率和输出电流，将 
延长电路的捕捉时间，限制电路的工作 速度. 所以，这种电路的精度和速度是互相矛盾 
的. 

在保持期，乃的接通可以避免4处于开环 状态. ： r 和 t 2 的关断，将 c 和為与外界 
隔离起来.这吋，存储电容和反馈校正电容上的电压同吋受到模拟开关和运算放大器输 
入偏置电流的 影响. 為同相端和反栢端的输入偏置电流通常是匹配的，它们大小相等、 
方向相同，温度漂移也基本 一样. 另一方面，当接通吋，: T 和 T 2 的栅-源电压相等，两 
管的漏极电压也仅仅相差一个為的输入失调电压，所以， r 和 t 2 的工作电压几乎 一样； 
元件安装吋，又使两管相互靠近，以保证它们有相同的工作 温度; 则当两管参数匹配时， 
它们的漏，电流也基本 一样. 这样，在存储电容和反馈电容的电备量相等吋，同量的开关漏 
电流和放大器的偏置电流，将引起两个电容上电压的同量变化.存储电容两端的电压变 
化使输出电压下降多少，反馈校正电容两端的电压变化就使输出电压回升多少，结果输出 
电压基本不变.这些措施大约可使保持精度提高一个数量级以上. 

此外，在采样期中， A 的接通使反馈校正电容电压回零，为了回零快，反馈电阻尺宜: 
小;但过小，又会在保持期增大為的负载，故及值要适中. 

3 •速度的提高 

图 6-55 的电路速度不高的原因在于反馈回路包含了两只运算放大器，若将总反馈回 
路断幵，减少吋间常数的数目，并设法使主模拟开关 r 置于局部反馈回路中，如图 6- 56所 
示，这样，既提高了速度，又降低了导通电阻的影响. 

图 6-56 在采样期和保持期的模拟开关状态仍与图 6-55 相同.在采样期， T 2 的接通 
将和 C 置于4的反馈回路中，所以 C 上的电压将等于输入电压而不受 T 的导通电阻的 



图 6-56 .减少反馈，回路中的吋间常数数目来提高速度 
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影响.当然， T 2 接通时也有导通电阻，但由于次反相端的偏置电流和的漏电流都很 
小，这个导通电阻上的压降极小 ，了 2导通电阻的影响完全可以略去不计，所以 C 的电压仍 
能非常精确地等于為反相端的电压.不过，与图 6-55 相比，由于未把為包含在反馈回 
路中，虽然為对速度的影响被排除了，但它的漂移和共模误差在采样期得不到校正，所以 
使采样误差增大《 

在保持期，除了 T 外， T 2 也将产生漏电，所以保持精度也比图 6-55 差 • 

由此可见，这个电路的速度提高是靠牺牲精度换来的. 


E 、 峰值检波器 

峰值检波器是一种特殊的采样-保持 
电路.复位指令未来之前，输出信号自动 
跟踪输入信号的峰值，并自动将该峰值保 
持，直到复位指令到来 为止. 复位指令使 
存储电容上的信号回零，接着开始第二次 
峰值 检波. 峰值检波器的输出-输入关系 
可用图 6-57 来说明. 

峰值检波器可以用来分析瞬变波形和 
周期波形，在气体色谱分析和质谱分析中 
都有应用.峰值检波器对元件性能的要求 
与采样-保持电路基本相同 • 

1. 简单的峰值检波器 

. 简单的峰值检波器是由半波整流电路、存储电容和缓冲放大器组成的反馈电路，在存 
储电容上还并有一只复位开关.图 6-58 给出了峰值检波器的两种电路结构，一个是同相 
型 3 —个是反相型 • 

图 6-58( a ) 是同相型峰值检波电路，运算放大器4具有半波整流结构，為组成电压 
跟随器，在存储电容和输出负载之间起缓冲作用，有〜•当〜 < 心 r 吋，乃 2 导通， 
A 截止，為将误差电压放大，通过 d 2 Sc 充电，使.跟踪〜•当 U SC :> U S ” A 导通， 
A 截止，存储电容 C 与达之间联系隔断， u sc = u c 不再跟踪〜，保持过去检出的〜的 
峰值. A 的导通为鸿提供反馈通路，防止4过载.当复位指令“出现， T 导通， c 放电， 
u c 回零；《消失后，又开始新的峰值捡波过程•图 6-58( b ) 的反相型电路的工作原理与同 
相型类似，不再重复. 

上述两个电路的主要优点是简单，但工作速度都不太高，主要原因与采样-保持电路 
相同，是由于运算放大器的带宽过窄，上升速率 SR 和输出电流有限造 成的. 例如3当 
SR =10 V /^ s ， 被检单脉冲幅度为6 V ，脉宽为 500 ns ， 则在500 ns 内，為提供的输出电压 
仅为 5 V ， 若认压降为 0.7 V ， 则 C 上电压才 4.3 V ，此单脉冲的读数等于实际输入峰值 
的71%.若其他参数不变，仅脉冲幅度由6 V 变为10 V ，则读数误差将大于50%•又 
如，假设 SR 足够大，但最大输出电流为 10 mA ， 在 C = 0.01 的条件下，由价= h/C 
可知，为使电容电压上升到1 V 所需的时间为1 这样，运算放大器的性能有限，使这 


复位指令 U 



图 6-57 峰值检波器的特性说明 
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( b ) 

图 6 - 58 简单的峰值检波器 
( a ) 同相型； （ b ) 反 相型. 

类电路的工作速度不高，特别不适用于单脉冲信号的峰值 检波. 

为了提高电路的稳定储备和改善瞬态响应，常常需要加入校正电路，如图 6-5 8 ( a ) 中 
用虚线表示的电容 G 和 C 2 , 但 k 种方法仅对一定形状的脉冲和重复频率 有效. 电路中 
电阻尺的作用与采样-保持电路相同，用来保护组件， 

2•高速峰值检波器 

上述电路检波过程的时间过长的缺点，可用电流源对存储电容充电的方法来解决& 
用较大的电流源电流充电，不仅缩短了电容电压跟踪输入电压的时间，而且可以防 止过： 
冲，减小过渡过程时间，这两者都对提高速度有利，图 6-59 是一个具体电路' 

在图 6-59 的高速峰值检波器中，4釆用高速集成比较器，它的响应速度快，滞后吋 
间小. 决用具有场效应管输入级的高速运算放大器，它为提高整个电路的工作速度和防 
止电容 C 上的保持电压下降提供了有利条件 • P 沟道结型场效应管乃组成电流源，它保 
证 C 恒流充电•当 u sc < u sr ， 比较器4输出为高电位，接成二极管形式的场效应管 T 2 关 
断，： Ts 接通， A 用恒定电流对 C 充电，一旦输出电压使4反相端电压超过〜，為输出 
就由高电位变为低电位，使了 2 接通， A 关断 ，乃 的输出电流为為所吸收，电路把输入峰 
值保 持住. 当复位指令出现， C 通过7 4 放电回零，开始下一次峰值检波. 

恒流源的输出电流可根据需要调整，一般应能在被测信号所允许的最小脉宽内，使电 
容 C 能充到规定的最大彳皮检峰值 电压. 
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3 峰 -峰值捡波器 

上述都是正向峰值检波器，如果需要负向峰值检波器，可先将输入信号倒相后，再送 
到正向峰值检硖器，或者把正向峰值检波器中的二极管及其他有关元件适当改接，就能实 
观负向峰值检波. ^ - 

有了正、负峰值检波器后，组成峰-峰值检波器就非常容易了.图 6-60 是峰-峰值检 
波器的组成框图.一个由正、负峰值检波器组成，另一个都由正峰值检波器组成，所以后 
者多一级反相器.它们的工作原理非常简单，叙述从略. 



0 ) 



(b) 

图 6- 60峰-峰值检波器的组成框图 ， 

( a ) 由正、负峰值检波器 组成； （ b ) 由正峰值检波器组成. 

习 题 

题 6-24 分析图 6-61 电路的性质和工作原理，说明各元件的作用，比较它们的优缺点. 
题 6-25 按图 6-60 框图，设计一个峰-峰值检波电路. 
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图 6-61 题 6_24 电路 
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第七章信号发生电路 

在测量、计算技术、自动控制、无线电通讯、遥测和遥控等技术领域中，广泛采用着各 
种类型的信号发生器.根据自激振荡的原理，运算放大器和各种无源元件组合，能灵活地 
产生不同波形、不同频率的周期振荡信号.本章介绍的信号发生器有正弦波发生器、方波 
发生器、三角波发生器、矩形脉冲发生器、锯齿波发生器和阶梯波发生器，重点分析正弦波 
发生器. 


第一节正弦波发生器 

本节讨论常用的文氏电桥正弦波发生器、移相式正弦波发生器、 T 型选频网络正弦波 
发生器、积分式正弦波发生器和间接式正弦波发生器.分析的问题主要是振荡频率的大 
小，各种稳频和稳幅措施，减小波形失真的途径，以及各种调频调幅的方法.电压调频方 
法放在第八章中讨论. 

一、正弦波发生器的振荡条件 

按自激原理，将运算放大器和外部的反馈网络构成闭合环路，在运算放大器的输出端 
就能得到所需的正弦信号. 

正弦波发生器的组成框图可用图 7-1 表示.我们在图 
7-1 的环路中任取一断点 a ， 从 a 点到输出端的信号传递通 
道叫主通道，比值 

K(joj) = ^ 

U a 

叫做主通道的频率特性.由输出端到断点〃的信号传递通 
道叫反馈通道，比值 

叫做反馈通道的频率特性.乘积 K ( jw ) F ( Ja >) 叫做回路增益的频率特性. 

为了导出正弦波发生器的自激振荡条件，可将图 7-1 的 a 点断开，从0点向主通道 
的输入端送入一正弦信号氏，该信号经主通道和反馈通道回到〃点吋的输出信号显然为 
K ( j ^ Faco ) U a . 若此信号与外加 信号氏 的幅度和相位完全相等，则把断点“接上，并撤 
除外加信号氏，振荡也照样能继续维持下去 .. 可见，正弦波发生器的自激振荡条件为回 
路增益的频率特性等于一，即 

KCjco^F (; co ) = 1 (7-1) 

上式可分解为自激振荡的幅值条件和相位条件_ 




F ’ ⑽ 




OJa 



Use 



K(jco) i 

| _ d 





图 7-1 正弦波发生器的组成框图 
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^( co ) F ( co ) = 1 (7-2) 

(P^(co) + 0 f (£ o ) = 土 2 /2 ?r (” = 0， 1 ，2, •- •) (7-3) 

若+ A ( CO ) = ± 2 _但 KMF(coy < ;，则振荡幅度将逐渐收敛，终将 
导致 停振; 相反，若 kMfM > 1，则振荡幅度会逐渐发散，势必进入放大器的非线性 
区，引起波形严重 失真. 因此，为了得到波形失真小、幅度稳定的正弦信号，自激振荡的相 
位条件和幅值条件都必须严格满足，这时，振荡幅度可以根据 矣际需 要固定在某一指定的 
数值上. 


二、文氏电桥正弦波发生器 


基本原理 


R 2 


Ci iz 2 


文氏电桥正弦波发生器是一种常用的振荡器，用来产生低频正弦信号，应用非常 

广泛.这种发生器由运算放大器和文氏电桥反馈 
网络组成，图 7-2 是它的基本电路，图中的 Zi 和 
2 2 是文氏电桥的两臂，由它们组成正反馈网络， 
电阻心和组成负反馈回路，当运算放大器具 
有理想特性吋，振荡条件主要由这两个反馈回路 
的参数决定 • 

在分析图 7-2 的振荡条件吋，可像图示那样， 
将 a 点选在放大器的同桕端，从放大器的同相端 
到它的输出端为主通道，文氏电桥的两臂为反馈 
通道.这样，主通道为同相比例运算放大器，它的 
增益由式 (5-68) 决定，它的幅值和相角分别为 

— 0 ° 



K ( co ) = 1 


反馈通道是串-并联选频网络，由于 

Zi = R x // 


Ri 


Z 2 — R 2 + 


所以反馈通道的频率特性为 




Zi 


jcoCi 1 + jcoRiCi 

1 ^ 1 + jtoR 2 C 2 

joi)C 2 jcoC 2 


j(X)R x C 2 


Use Zi + ^2 1 + CRiC x + R x C 2 + R 2 C 2 )joj + R l R 2 C i C 2 (jcoy 


1 


1 + ^ + — 2 + j(coR 2 C x — 

Ci Ri 乂 


(7-4) 


wRiC 2 / 

显然，若在 CO = % = 吋，使上式右边分母的虚数部分的系数为零， 

而且参数选择使实数部分等于 1+0^/ A )， 则振荡条件式 (7-1) 将得到满足，图 7- 2的 
电路就能产生角频 率为％ 的正弦振荡.所以这个电路的振荡频率和参数关系为 
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h 


2jt ~ R^C.C 2 

Ci , R 2 Rf 

- Z — I — =. 

c 2 ^ R f 4 

在实际应用中，有吋为了选择和綢节参数的方便以及减少元件参数的种类，常取 


(7-5) 


这吋，振荡条件式 (7-5) 变为 


C i C 2 C 
Ri — R 2 = R 


fz 


(7-6) 


2ot litRC 
JRi? = 2Rf 

式 (7-5) 和 (7-6) 表明，为了改变振荡频率而又不破坏振荡条件，必须对正反馈网络中的两 
只电阻或两只电容按比例进行同步调节，因此要采用同轴双连电位器或双连电容器. 

上述振荡条件也可从反馈通道的频率特性看出 .. 以式 (7-0 为例，这时式 (7-0 可简 

化为 


它的幅频和相频特性分别为 


F (/ co ) 


F ( co ) 


3 + j \ 


,9 + 


^( co ) = 



这两条特性如图 7-3 所示 • 由特性可以看出，当 C 0 = %肘，反馈通道频率特性的幅值为 
三分之一，相移为零，再加上主通道的增益幅值为三，相移为零，故完全满足振荡条件* 
根据上述分析，基本文氏电挢正弦波发生器的参数选择可遵循两种 方案. 例如，若要 


求 f s =10 Hz 时，按式(7-6)，可选 

私=穴 2 =及〜160 kQ C x = C 2 = (0.01 


R F ~ 3 ki 2 Rf = 1.5 

若按式 (7-5) 选择吋，可取 

R x — 9 kQ R 2 = 470 C x = 1.2 
C 2 = 0.05 4 aF R F = 10 kQ R f =130 Q 

不难看出，前一方案计算简单，选配元件工作量较小，后一方案则相反，计算复杂，元件选 
配工作量较大，不过参数选择灵活 • 

必须指出，实际运算放大器的特性并不理想，它的开环增益有限，故要适当削弱负反 
馈，才能真正满足振荡的幅值条件便于起振 • 因此，实际用的的阻值应比理论计算 
值略为大些，或者使均比理论计算值略为小&些，其相对偏差可选为5%左右 • 

从理论上讲，满足振荡条件后，振荡幅值可固定在任意值上•但由于元件公差，温度等 
环境条件变化，振荡条件会遭受 破坏. 当幅值条件遭受破坏吋 ，振 荡幅值不收敛，就发散， 
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图 7-3 文氏电挢的频率特性 
0) 幅频特性曲线； （ b ) 相频特性曲线. 


这就意味着，不是停振，就是波形严重失真，所以，基本文氏电桥正弦波发生器要达到实际 
应用的目的，还必须加上增益自动稳定电路，这种电路常用英文字母简写为 AGC . 

2. 稳幅方法 


常用的自动稳幅方法是根据振荡幅度的变化来改变负反馈的强弱.若振幅增大，负 
反馈系数 Rf/CRf + R f ) 就自动变大，加强负反馈，限制振幅继续 增长； 反之，若振幅减 
小，负反馈系数就自动变小，减弱负反馈，防止振幅继续下降，从而达到稳幅的 目的. 负反 
馈强弱随振幅的变化可以是非线性的，也可以是线性的，前者比后者简单，但稳幅性能不 
如后者. 

(1) 热敏电阻稳幅 


mi 0.16 m 200 k 0 鄭 



图 7-4 采用热敏电阻稳幅的文氏电桥正弦波发生器 
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热敏电阻的阻值是流经该电阻的电流的 函数， 所以把它作为负反馈回路的电阻就能 
实现自动稳幅. 

图7 - 4 是利用热敏电阻自动稳幅的电路，在图 (a) 中，它代替 i ? F ， 在图 ( b ) 中，它代 
替心， 为了满足振荡条件，私，值应按式(7-6)选择.当振幅增大，流经热敏电阻 i ? T 的电 
流加大，温度升高，设图 G ) 中的热敏电阻减小，而图 ( b ) 中的增大，这时，两者的效 
果都是加强负反馈，从而达到稳幅的目的.这种稳幅方法简单，但精度较差，输出幅度将 
随环境温度发生变化. 

(2) 二极管稳幅 ^ 

利用二极管的非线性特性，也能简便地完成自动稳幅，在图 7-5 所示的两种二极管稳 
幅电路中，图 O ) 是利用硅二极管的正向伏安特性的非线性，图 ( b ) 是利用稳压管的反向伏 
安特性的非线性. 

为了保证上、下振幅对称，在图 7-5( a ) 的电路中，两只稳幅二极管 A 和 A 必须匹 
配;从提高温度稳定性来看，宜选用硅管.不难看出，在振荡过程中， A 和 Z ) 2 将交替导通 
和截止，换句话说，总有一只二极管处于正向偏置状态，并和 2.2 电阻并联，因此利用 
二极管非线性正向导通 电阻〜 的变化就能改变负反馈的强弱.当振幅增大时，^减小， 
负反馈加强，限制振幅继续 增长; 反之，当振幅减小吋， r D 加大，负反馈减弱，防止振幅继 
续下降，进而达到稳幅的目的. 



(a) ⑹ 


图 7-5 采用二极管稳幅的文氏电桥正弦波发生器 

( a ) 硅二极管 稳幅； （ b ) 稳压管 稳幅. ， 

在一个周期中，稳幅二极管的正向电阻^将随输出电压的瞬吋值不断变化着，平均 
来看，它满足振荡的幅值条件，但从一周中的每一瞬间来看，它又不满足振荡的幅值条件， 
所以这种电路的波形总有一定程度的失真.显然，减小与稳幅二极管并联的电阻，二极管 
的非线性影响就可减弱，波形失真就能改善，但稳幅效果也有所削弱..可见，这个电路的 
稳幅特性和波形失真要求相互矛盾，选用并联电阻吋必须全面考虑，不可顾此失彼.当 
和并联电阻阻值相差不多吋，稳幅特性和波形失真都有较好的效果.电路中的 8.2 ki 3 电 
位器用来调幅或者用来使波形失真最小. 

硅二极管稳幅电路简单、经济，但性能受温度影响.利用温度补偿技术，可以改善二 
极管稳幅电路的温度特性.图 7-5( b ) 中的二极管桥路和稳压管合并，利用集成工艺，可 
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使温度系数 为零⑴ • 为了获得超低频 振荡， 该电路采用了 MOS 管作输入级的运算放大 

器，以便选频电路中的电阻可选用高阻，例如釆用 22 的高阻，可将振荡频率降到 0.007 

Hz. 。… 

总的来说，二极管稳幅电路既简单又经济，但波形失真较大，适用于要求不高的场所 
(3) 场效应管稳幅 # 

当场效应管的漏-源电压 Z 7 d > s 较小吋，场效应管的漏-源电阻差不多随栅-源电压 
线性变化，宛如一只良好的压控线性电阻 3 阻值可调范围约为 400 i 3—100 Mi 3. 因此， 
利用场效应管稳幅，能比二极管稳幅获得更小的波形 失真. ^ 

图 7-6 是用场效应管稳幅的两个电路，两者大同小异.为了使[7仍较小，确保稳幅场 


320 k 0. 1 严 



500 k 0.047 户 



图厂6采用结型场效应管稳幅的文氏电桥正弦波发生器 
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效应管: r 工作在它的线性电阻区，图 ( a ) 电路采取了分压 措施. ： r 和串联，组成负反馈 
回路的电阻 i ?/. 显然，为了达到稳幅目的，当幅值增大时，应自动加大以加强负反馈； 
当幅值减小时，应自动减小以减弱负 反馈. 这个作用由自动稳幅电路完成，它包括稳 
压管整流二极管 D ， 滤波电路私， J ? 2 和 C ， 以及场效应管： T . 被自动稳幅电路所 
稳定的幅值为 

U m E w + U D + U c ( 7 — 7 ) 

式中， t / D 和分别为 ZV 的稳定电压、二极管 D 的正向压降和电容仏上的电压 • 
当输出幅值超过吋，经整流滤波后，加大，使 T 的负栅_源电压更负，，沉加大•当 
输出幅值低于 t / w 时， G 上的电压将逐渐减小，导至下降 • 所以电路将^动在 r 
的某一栅-源电压下稳定下来，这时振荡频率 L 取决于式（ 7 _ 6 )，而输出信号为幅度稳定 

的正弦波雜 ？ 

只要稳幅场效应管工作在线性电阻区，自动稳幅电路的响应速度就快，电路的波形失 
真和稳幅作用都 较好. 在自动稳幅电路中，必须正确选择滤波电路的时间常数，太大会降 
低响应速度，延长稳幅过程;过小会使幅值调节不平稳，输出幅度将来回 波动; 所以时间常 
应与振荡频率相适应 • 此外 ，•当 输出信号位于正半周，或虽位于负半周，但 
瞬吋值在数值上仍小于 E w + V d + U c 吋，电路将由两端的电压来维持正常工作，这 
时的滤波电路的时间常数将取决于 Ri 。” RA 过小， G 放电快，在一个振荡周期中， 

将有明显变化，使整个电路的环路增益在一个振荡周期中不是固定值，引起波形失真，所 
以应比振荡周期 A = 1/ A 大，一般可取 RxCi > (10—20) T ^ 但过大又将降低 

响应速度《 、 

上述分析表明 ， 在采用整流滤波的自动稳幅电路中，存在两个共同 缺点： 第一，滤波 
电容 G 放电所引起的波形失真无法绝对避免，这类电路的波形失真约可低于0. 2 %，但要 
进一步改进就有困 难了. 第二，滤波电路的时间常数必须与振荡周期相适应，所以这类电 

路不易获得较宽的调频范围 • _ 

图 7-6( b ) 的电路工作原理与图 ( a ) 相同，但元件用得更少 • 隔直电容 G 可减小失调 
电压和失调电流的 影响. 它的振荡幅值仍由式 (7-7) 描述，振荡频率 h 则决定于式 (7 - 5). 
两个电路中的470 电位器能提供一定的调幅范围，约为10 V ，但主要功能是通过 

它得到最小失真. 

另一种效果更好的稳幅电路可参阅图 7-8. 

3. 稳频方法 

近代科学技术的发展对正弦波发生器的频率精度和稳定度提出了很高的要求•利用 
石英晶体作为正反馈回路的选频元件，可使频率稳定度提高到 1(r11 ， 所以采用石英晶体 
的稳频方法应用很广. 

图 7-7 所示的石英晶体正弦波发生器主要用于产生频率基准信号.这种电路不要求 
调频，故采用整流滤波技术实现幅是适当的 • 与图7_6相比，有两点 不同. 这里的负反 
馈回路电阻 A 为 、 

7^ _ 尺 /2( 沢 /I + r DS) 

厂 R n +~Rn + 
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比图 7 - 6 多了一个分量及/2,其目的是减小 



图 7-7 采用石英晶体稳频的文氏电桥正弦波发生器 

措施或附加温度补偿网络. 

4.调幅方法 


的非线性影响，减小波形失真。但更大的 
差别是石英晶体代替了 Z 2 中的 R 修在 
串联谐振频率下，石英晶体呈纯电 
阻性质，所以 Zi 中的及应选来等于石 
英晶体串联谐振时的等效电阻.为了 
和/。相匹配， C 应选来满足等式/ 0 = 
1/2 ^ RC . 这种参数匹配能提高正反 
馈回路的选频特性，保证振荡频率精 
确等于石英晶体的谐振频率. 

石英晶体的阻抗随环境温度变 
化，这将导致回路增益变化，使振幅和 
频率都受到不同程度的影响.自动稳 
幅电路仅能补偿温度对振幅的影响， 
但对补偿频率无能为力，故要进一步 
提高频率的温度稳定性还要釆取恒温 


振幅调节方法很多，通常的方案是既能调幅也能稳幅 • 现举两例说明，一个由分立元 
件组成调幅电路，另一个甩乘法器实现调幅，全部集成化 • 

(1) 简单的调幅电路 

在图 7-6 的基础上，增加一级误差放大器，就变成了一个既能调幅又能稳幅的正弦波 
发生器，电路如图 7- 8所示气 

图 7 一 8 的误差放大器由晶体管和 T 2 组成，振幅需要稳定的正弦输出电压经电位 
器分压后送到的基极，极性为负的直流基准电压馬加在 T 2 的基极，所以，由认， 





込和 Q 组成的整流滤波电路的充电主要在振荡的负半周 进行. 当输出振幅小于预定 
值时， t 2 几乎截止，电容 G 上的电压差不多为零 T 的很小，负反馈最弱，所以振幅 
将迅速增长，这是起振过程 • 在振幅达到要求时， Q 上的电压所决定的值刚好维持 
主通道的增益为三，保证电路稳幅运行 • 此后，若振幅加大，了2在负半周导通加强， C 1 得 
到更多的充电5 UOS 更负，， W 加大，加强负反馈，减小振幅值，相反，若振幅减小， T 2 导通 
减弱， 〜减小 ，削弱负反馈，提高振幅值，达到稳幅 目的. 滤波器时间常数的选择原则1 
图 7-6 相同 • 电位器滑动端的位置不同，对应的稳定振幅值就不一样，故可由电位器 
调节振幅的大小.这个电路的调幅范围为 100 : 1 ，失真小于0. 2 %.误差放大器中的 
二 极管认 用来防止 t 2 的基-射结反向击穿 • 

(2) 乘法器调幅电路 i _ 

将集成乘法器置于发生器的负反馈回路中，通过它来控制负反馈强弱，也能实现调幅 

和稳幅的任务，电路如图所示 [ 气 



在图 7- 9的电路中，反馈回路电阻只 f 由如和 知姐成，通过尺 n 的负反馈量不变， 
但通过的负反馈量则由乘法器 Y 输入端的控制电压决定*二极管 D 对输出电压进行 
负半波整流，整流后的交流分量被低通滤波器4滤掉，仅直流分量与基准 电压巧 之差 
才有意义，这个差值由运算放大器為实现比例和积分运算，所得结果通过乘法器来控制 
负反馈的强弱 • 若输出信号振幅增大的直流分量更负，乘法器入端的控制信号加 
大 3 负反馈加强，反之，负反馈减弱，达到稳幅 目的. 改变馬就能 调幅. 

实际上，电路起振后，^^为正弦波，经二极管 D 半波整流变为 

u ^ — U m (— + — sin co z t — —cos 2 cx> z t — ~-cos 4 co ^ - ) 

\7t 2 3?t i5tv y 

w 中的交流分 量被不 滤掉，剩下的直流分量 一 与基准 信号匕 一起由 A 进订运 


算，所以4的输出电压为 

W 紗 



这样 ，乘法器的输出为 0.1 •当17⑽/# >巧，〜 i 增大，乘法器输出加大，负反(贝加 

强;相反，若 Ujn < E ^ 减小3负反馈减弱；保证了幅值稳定在 

u m = ( 7 - 8 ) 
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可见 5 改变巧就 可设置所需的振幅. • 

自动稳幅回路中的次起比例-积分校正作用，它能提高调节质量4羊细运算关系式可 
参阅第十章第一节. 


5. 调频方法 


由式(卜5)和 （7- 6 )可知，对文氏电桥正弦波发生器进行频率调节吋，;需要对正反 
馈网络中的两只电阻或两只电容按比例迸行同步调节，使调频不太方便.如果我们把正 
反馈回路的信号和负反馈回路适当联系起来，则只需改变一只电阻的阻值就能调频，电路 



如图 7-10 所示.把图 7-10 和图 
7-2相比可知，在现在这电路 
中，私不是直接接地，而是接到 
反相比例运算放太器 A 的反相 
O sc 输入端，即接到“虚地”点.辅助反 

r 相比例放大器為加入后，只要电 
路参数选配适当，调节单一的电 
1 阻尽 就能调频，且不破坏振荡条 

件. 

• 在推导图 7-10 的振荡条件 

时 ，仍可 将断点选在為的同相输 
入端 • 考虑 到私和 鴻的“虚地” 
相接，故反馈通道的频率特性仍 


图 7-10 频率可调的文氏电挢正弦波发生器 

具有式 (7-4) 的形式，但主通道的频率特性应把為加入后的影响考虑在内. 

为了得到主通道的频率特性，可釆用叠加原理.设若4的输入信号为零，则不同相 
端的信号在為输出禮产生的信号广如为 


〜 = ( 1 + 聲) 〜 

设若為同相端的信号为零，则通过鸿在為输出端产生的信号仏, 2 为 


^(― f 


Rr 


Rf 


所以输出信号 


U scl + u 


sc2 


这样，可得主通道的频率特性 


K ( jca ) = 1 

Ua - 


U + : 

! 

R f 

R F I 

Rf 


RfiRf 


RiR f 
, R 


Ri 

Rd 


U + 

n 、丨[>+ 


为了满足振荡条件尺(一)？(一） = 1，显然应有 



RiR 2 CiC 2 


Ci ^ Rj Ry 

、 C 2 R \ Rf 



^ F 1 \ 

~ r 7 / 
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为 / 在任何私值下，上列第二等式始终成立，必须使 


fz 


1 


(7-9) 


2itC V R 0 Ri 

c x ^ c 2 — c 

''Ri = Rp\ ~ Rf ~ Rf ~ Rq 
式 (7- 9 ) 就是图 7-10 电路的振荡条件式，该式表明 3 只要改变 尽就能 调频，且不破坏振荡 
条件，使调频十分方便. 

这个电路的调频范围由运算放大器為的输入偏置电流心 2 和4的增益带宽积 
Koifoi — fcl 所限定•為同相端的偏置电流流经尺 1所形成的电压5将在输出端产生 
一个直流分量.由主通道频率特性推导过程可知，这个直流分量的模 C /。 可写成 

Rf ( 、」一 Rfi 


U 0 


1 


Rlh 2 


Ri \ Ri 

考虑到式 (7-9)， 上式变为 

U 0 == (2K, + i? 0 )/, 2 

显然，这个直流分量必须比振荡信号的振幅小很多，例如小于1 %.可见， t /。 有一 个最大 
值 t / Q m ax 的限制，进而使尽有一个最大值& max 的限制.这个 A max 可由上式导出，因为 

U Q max — (2 R x max + Rq)I b2 

当吋，可得 

Uq max 


R\ max 

将式 (7-10) 代入式 (7-9)， 得最低振荡频傘匕 

1 


21 


b2 


fz min 


b2 


(7 - 10) 


(7-11) 


TtC V 2R 0 U 0 max 

当反相比例放大器鸿在交流条件下工作时，它的闭环增益在数值上不允许超过工作 
频率所对应的运算放大器本身的开环增益，否则，无法正常运行.在这里，工作频率就是 
振荡器的振荡频率/,，故由式 (5-1) 和 (5- 3)，可得/二匕吋的4的开环增益 

KoiCjfJ = -- 心一 - ——-~ 


在 L 较大时，有 


显然参数选择吋，应保证 


1 + / ^ 

U 

Kqi(J z ) ^ ¥ 

JZ 


t +j t 


R 


Fl 


氏 u 


将式 (7-9) 代入上式，可得所允许的見的最小电阻值馬 


Ro 


Ri 






min 


2 ttC 


由此得 


Rq^-I milt 


min ^ 


Ro 


W 2 
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即 


Rl min ■ 

将式 (7 - 1 2 ) 代入式 (7 - 9 )，得最高振荡 频率尨 


Ro 


W 2 


(7-12) 


f z max 


< 


u 


WRlC 2 


(7-13) 


这样，式 (7-11) 和 (7- 1 3 ) 限定了本电路可能的调频 范围. 采用一般组件时，这个范围大约 
从几十赫芝延伸到几千 赫芝. 


图中的电阻 i ? 和二极管 A ， Z ) 2 组成自动稳幅电路，其工作原理与图 7-5( a ) 基本相 
同，故不再赘述. . 


三、移相式正弦波发生器 

移相式正弦波发生器也是一种振荡器，用来产生低频正弦信号. 
1. 简单的移相式正弦波发生器 


简单的移相式正弦波发生器由一只运算放大器和三节 i ? c 移相电路组成，电路如图 
7-11所示，图中的运算放大器接成反相组态，它有一 MO 。 的相移，三节电路再产生 
~ 180 °的相移，从而满足了振荡的相位条件，若再适当选择值，使振荡的幅值条件也 



成立，就能在本放大器的输出端得 
到正弦振荡信号. 

在分析图 7-11 的振荡条件时， 
可把 a 点选在第一节移相电路 
的前面，如图所注，不难看出，这吋 
反馈通道频率特性的幅值和相角分 
别为 

F (co) = 1 
Q f (^co^ — 0 ° 

因此，若这样选择工作频率和参数， 
使“到氏，的主通道频率特性在这 
个工作频率下幅值为一，相移为零， 
则图 7-11 的电路就能产生正弦振 

荡. 


主通道的频率特性可像第五章那样用等效电路求，也可用联立方程求，根据图中所注 
符号，在运算放大器具有理想特性吋，有 —— 


Ua 


jcoC 


ii + u t 




u x — 


jcoC 


h + jyi 
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^_1_ 

一 4 A —3 R 2 CW 

RRfCW ~ 1 I^RpCW 

当上式右边分母的实部为一，虚部为零吋，就能满足振荡条件，由此得 

( , _ _ 1 

J g !=== - -- - — 

^ 2jr 2\/了 宂及 c (7-14) 

Rp z=== 12 R 

这就意味着，倘若及 f == I 2 及，图 7-11 的电路就能产生频率匕 = l /(2^/ Y 7 tRC ) 的正 
弦振荡. …, 

实际应用中，因为运算放大器的开环增益不是无穷大，故为|了保证起振，7^应略大于 
UR . 电路中的稳压管 ZV 起稳幅 作用. 当振幅超过稳压管的稳定电压时，的作用削 
弱，负反馈加强，限制振幅继续 增长. 正如前述，这种非线性稳幅方法会引起波形失真. 
这类电路的最大优点是简单，经济，但失真大，调频不便，故仅适用于振荡频率固定、精度 
要求又不高的场所 • 


2. 频率可调的移相式正弦波发生器 

为了调节振荡频率，可用有源移相滤波器代替无源移相 网络. 我们在第六章第一节 
中已经分析过，一阶有源移相滤波器的移相范围超过90°,故用两节一阶有源移相滤波器 
就可获得1 8 0°以上的相移，若再加一级反相器，又得 MO 。 的相移，就能满足360。的振荡 
相位条件了 • 同理，二阶有源移相滤波器的移相范围能超过 ISO 。， 所以再加一级反相器， 
也能满足振荡的相位 条件. 在这类发生器中，改变有源滤波器的中心频率，就能方便地调 
节振荡频率，这是它的重大优点. 

在图 7-1 2 中，示出了两个频率可调的移相式正弦波发生器•图 （ a ) 由一阶有源移相 
滤波器组成，图 0) 由二阶有源移相滤波器组成. 

对图 7- l 2 ( a ) 的电路，我们选定图中所注〃点到输出端为主通道.可见主通道为鸿 
和不组成的两节一阶移相滤波器，反馈通道为反相 器為. 显然反馈通道的频率特性为 

F (Jco) = — 1 

这样，只要主通道的频率特性 

K(j’co) — — 1 

则振荡条件式 (7-1) 就得到了满足. ' 

据式 (6-43) 可得 
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(b) 

图 7-12 频率可调的移相式正弦波发生器 
( a ) 由一阶移相滤波器组成； （ b ) 由二阶移相滤波器组成. 


KXjco) 


1 — jwR t ，C 


U a 

1 + jcoR n C 

K 2 (jco) 

一 Use 一 

_ 1 一 jwR f2 C 


U scl 

1 + jcoR t2 C 


上两式相乘，得主通道频率特性 KCjco ) 为 

K(/co) — = X 1 (/co)X 2 (;o)) 

1 一 ( 60s ) — ； coC(i? n + R t ^) 
1 ~ + ； coC ( jR n + R n ) 


(7-15) 
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式中 

j z — ^ = - . . J — (7-16) 

2lt 27 tCVR n R t2 

不难看出，当/ = 即= %)时，式(7_15)右边等于 一 1，恰好满足 KU ⑴)= — 1的 
要求，可见，电路将产生频率为 h 的正弦 振荡. 当取 R n = R t2 = R t 时，式 (7 - 16) 变为 


1 = ^ = 1 
1 2it 27tR t C 


C7-17) 


由式 (6-H) 可知，这个振荡频率也是一阶移相滤波器的中心频率^ 

这个电路的重要优点是振荡频率调节非常方便，只要改变电阻亿 1 或凡 2 ,或同时改 
变和兄 2 ,都能实现 调频. 改变一只电阻的阻值，约可得一个数量级的频率变化.实 
际应用中，可用一只电阻作量程切换，实现断续调节，另一只电阻作为量程内的连续调节. 
其次，由式(7-15)，（7-16)和(7_17)可以看出，调频吋不会影响增益幅值，故调频引起的失 
真 很小. 最后，这个电路还可产生两个相位差可控的正弦 信号. 据式(6-43)，相对于 
氏的相移为 


^相对于的相移为 




少 2( 仞） 


- 


7t *— 2tg"^ ] R n Cex) 
7t — 2tg^ l R a Cu) 


因为电路的工作频率为 / 2 = 1/2 W 以為和為的正弦输出信号之间的相位 

差为 


A 0 


2 tg ^ R t 2 Cco z 


^ — 2tg〜 


IEil 

Rn 


另一方面，在/ =匕时，氏与氏,之间的相位差为一％，所以两正弦输出信号之间的相位 
差也可表示为 


A0 — hg^RnCcOg »=* 2tg 一 1 


lR t 


Rt 2 


当兄 l = = 尽吋， A0> = 90% 这就是说，在4和為的两个输出信号中，一个为正 

弦，另一个就为余弦.在这个特定条件下，它成了一种正交正弦波发生器. 

利用二阶有源滤波器作移相电路，可比上述电路少用一只组件，电路如图 7-12(b) 所 
示. 若选二阶有源移相滤波器為为主通道，则主通道频率特性由式 (6-46) 表述，而反相 
比例运算放大器4组成的反馈通道的频率特性为 


F ( jco ') 


Rf , 

Rf 


所以，回路增益的频率特性为 


K(J ⑴） F (;to) 


R pRa 


7?/(7?3 + i? 4 ) 


1 一 j 


1 




o ) 


一 

w o) z ) 


1 


n (^ - 

V CO a) z /. 


不难看出，当 
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2 ttC 



1 

r^r 2 




( 7 - 18 > 


时，回路增為的频率特性就能符合振荡条件式 (7-1)， 所以这个电路能产生正弦振荡，振荡 


频率就是二阶移相滤波器的中心频率，显然调频也非常方便 • 

这个电路除了节省一只组件外，其他方面不如图 ( a ) 突出 • 

在实际应用中，为了保证起振，图 7-12 的两个电路的反馈通道的增益幅值都应比理 
论值略大一些，并应设置稳幅电路 • 由于移相滤波器是全通滤波器，它能通过各种频率的 
信号，若稳幅电路的非线性过大，波形失真将相当可观，故应仔细选择稳幅方案，图中仅示 
出了一种简单的稳幅方法 • 

四、 T 型选频网络正弦波发生器 
1.双丁选频网络正弦波发生器 
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在双 T 选频网络中，当信号频率等于它的并联 
谐振频率时，阻抗变得 很大， 电压传输系数几乎为 
零.利用双 T 网络这一优良选频特性，将它并接在 
运算放大器的负反馈回路中，再引入适量的正反馈， 
就能组成选频特性十分良好的正弦波发生器，电路 
如图 7-13 所示. 图中，正反馈强度由和尽的比 


值设置，稳压管用来 稳幅. 

双 T 选频网络的频卓特性为 [4] 



(7-19) 


它的幅频特性和相频特性别为 
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A(co) 



、一 - 7t — tg 





式中 


卜 土 = _1_ 

2 宂 litRC 

图 7-14 是双 T 选频网络的幅频和相频特性曲线.当 co = % 
则呈现突跳形式. 


(7-20) 

时 ， f 0,而 A(cO 


如果图 7-13 电路在/ 处发生正弦振荡，由于这吋选频网纟各的幅频特性等于或 

接近于零，所以 为了满 足振荡的幅值条件式（7-2)，运算放大器和 J ^， 尺组成的主#道 
必须要有足够大的放大倍数.通过和尽引进正反馈，不仅能提高主通道放大倍数以 
满足幅值条件，1具也晕满足振荡的相位条件所不可缺的 . Mf f #7,的其他频率的 


信号，通过双 T 逢频网络产生较强的负反馈将其 抑制， 唯雖频率为的信号的负反馈最 
弱，几乎为零，因此电路最容易产生这种频率的振荡. 
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' 图 7-14 双 T ; 选频网络的频率特性 

( a ) 幅频特性曲线 f (0 相频_性曲线. 

图 7-13 电路中的电阻尽畜大，正反馈愈电路愈易起振，但尽不宜过大，否则，波 
形失真严重，一般应使見比小10倍以上.为了麟小运算放大器的输入偏置电流的影 
响，应使 (見 / A ^) 等于或接近于 2 i ?. 这个电路的优点是简单，起振容易，但调频困难，仅 
适用于产生单一频率的振荡. 

例如，当利用图 7- 1 3 来产生= 20 Hz _单一频率的正弦振荡吋，则由式 (7- 20)， 
可选 J 2 = 16 ki 3, C = 0.5^ F ， 并按1/11的正反馈系数和减小偏置电流影响的要求 5 初选 
Rt = 36 kQ , ^=360 ^. R t 的实 际值， 应按起振方便和波形失真小的原则通过实验最 

后 确定. ::; .. ^ ' - J 
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值得指出的是，式 (7-1 9 ) 和图 7-14 所表示的双 T 网络的频率特性都是在 C 参数 
值完全对称的情况下获得的，如果其他元件的参数不动，仅将标注为 J ?/2 的那个电阻稍 
加变动，就会发现双 T 网络的相频特裡将发生显著变化•图 7-15 分别画出了电阻值大于 
灭/ 2 和小于7?/ 2 两种情况下双丁_络的_率 特性. 特别是图 7-15( b ) 的相频特性表明， 
当该电阻阻值小于 i ?/ 2 吋，双 T 网络的相移在 co = ^吋可以达到一 180。，所以可用一 
个阻值小于 i ?/ 2 的放兮尚络和运算放大器组 M 吏简单的正弦波振荡器，电路如图 7-16 
所示 • 



0) ( b ) 

图 7-15 电阻值不等于及/2时，双 T 网络的频率特性 
O ) 电阻大于及/2; ( b ) 电阻小于7?/2. 

由图 7-16 不难看出，运算放大器由反相端到输出端的相移为一 180°，双 T 网络再提 
供一的相移，所以振荡的相位条件式 (7-3) 成立，虽然双 T 网络的电压传输系数很 
小，但由于运算放大器的放大倍数很高，也能满足振荡的幅值条件式 （7-2). 电路的振荡 



图 7-16 利用电阻值小于及/2的双 T 网络组成的正弦波发生器 
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频率基本上仍由双 T 网络的值决定，但由于及/ 2 值略低，频率稍有变化，将略偏离 16 
Hz 的理论计 算值. 由 T，D 和 Z > w 等组成的自动稳幅电路的工作原理与图 7_6 相同•在 
图示参数条件下，调节电位器^^，振幅可从 6 V 变到 10 ^以上. 

2. 频率可调的单 T 选频网络正弦波发生器 

单 T 网络的选频特性虽不如双 T 网络，但网络的谐振频率调整方便，所以在需要调频 
的场所，宁可放弃双 T 网络而采用单 T 选频网络•图 7-17 是两个具体电路 [5] ，图 (0 既能 
输出正弦波，也能从次得到方波输出，但波形失真较大；图 ( b ) 仅能输出正弦波，但波形失 

真小 • 




图 7-17 振荡频率可调的单 T 选频网络正弦波发生器 
0) 方波调谐； （ b ) 对称削波正弦信号调谐 • 

图 7-17 电路中的為是主振运算放大器，单 T 选频网络就并接在它的反馈回路中 • 
这种单丁网络的频率特性为 [4] 
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F(/co)= 


式中 


p 二 
~^7 c 


u 


CO 


⑺ \ 2 2 

+ 7 •—广 
\J n 


(士) 


1 — 


co 


CO f 


徐叫 (6 


CO , 


2 宂 2itC^RR x 2 宂 


RC 


El 

R 


(7-21) 


(7-22) 


图 7-1S 是单 T 选频网络的幅频特性和相频特性，同双 T 网络的频率特性相类似，单 T 网 
络的幅频特性也有一个最小值•而且电阻的阻值比見/见愈大（即系数〃愈大），则幅频特 
性的最小值也愈小 3 或者说它的选频特性 愈佳. 由式 (7_ 2 1) 不难看出，当 = % 吋，幅频 


特性的幅值最小 

.. . - - 


且相移为零. 

F (( X ) Z ) = F m in =7= 2 

v i n 2 

(7-23) 


尸 (C0) 






图 7-18 卓 T 选频网络的频率特性 
( a ) 幅频特性 曲线; （ b ) 相频特性曲线. 


由此可见，当运算放大器的特性不理想时，仅将上述单 T 网络置于放犬慕的 Ml 回路 
中，还无法使振荡条件式 (7-1) 成立 3 必须引进正反馈才有可能满足振荡条件，从而获得正 
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弦振荡 信号. 图 7-17 中的两个电路都是采用外激调谐方法来实现正反馈.它们的调频 
范围为 20-20 X 10 3 Hz , 量程选择通过切换 C 来完成，改变見或 E 来完成量程内的频 
率微调，所以只须改变一个电阻参数就可调频，这是这两个电路的重大 优点. 

在图 7-17( a ) 的电路中，除主振运算放大器為外，还设有电压比较 器不， 由它构成 
零交单限比较器，它的同相端电位为零，反相端接收正弦信号所以它的输出信号为 
方波 ，频率 则与? X , 相同. 这个方波经电平位移和稳幅后，反馈到单 T 选频隊络，产生自 
激振荡 • 这种调谐方法不影响电路增益或带宽，故输出幅度不随振荡频率变化，振荡频率 
仅由单 T 选频网络的参数 决定. 电路的起振由4的反馈网络元件心和 保证. 由于 
用方波调谐，波形失真较大，约为0.7—2%. 

如果改用图 ( b ) 所示的正弦波调谐方法，则失真可以 减小. 在图 ( b ) 中，鴻不再是比 
较器，而是反相器，所以它的输出不再是方波，而是正弦波，该正弦信号经稳压管和 
D W 2 削波后，变成对称削波的正弦信号，对单 T 选频网络施行外激 调谐. 一般削波20%即 
可，这时失真大约为0. 2 —0. 4 %.调谐电压大小由 iV 设置，过大，易于起振，元件参数和 
环境温度变化吋，不会发生停振现象，但波形失 真大. 电容 A 用来滤掉高频噪声，确保调 
谐信号为单纯的削波正弦信号，以减小输出波形失真. 

五、积分式正弦波发生器 

积分式正弦波发生器可以输出两个相位相差 9 0°的正弦波，即一个正弦信号、一个余 
弦信号，所以又叫做正交正弦波发 生器. 它的基本原理是模拟求解下列形式的二阶微分 
方程 



这个方程的解为 

Use ^ u m sin (coy + 中 ) 

式中，相位 T 由起始条件 决定. 这样，凡是能模拟求解上列二阶微分方程的电路都能产生 
正弦信号. . 


解上列微分方程的最简易方法是模拟积分法，因为对上，微分方程积分一次，得 



( a ) ( b ) 


图 7-19 积分式正弦波发生器的组成框图 
0) 两个反相积分器加一个反相器; ( b ) —个反相积分器加一个同相积分器. 
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可见 3 连续积分两次，便可得到〜= U m srnco z t . 据此方法组成的运算框图如图 7-19 所 

示. 


1•基本的积分式正弦波发生器 

因为用一只运算放大器就能组成同相积分器，所以常按图 7-19( b ) 的方案来组成基 
本的积分式正弦波发生器，这样能比图 7-19( a ) 的方案少用一只组件.图 7-20 是按这种 



图 7-20 基本的积分式正弦波发生器 

方案组成的两个具体电路，它们的差别仅在于所用同相积分器的形式不同.在这两个电 
路中，為为同相积分器，為为反相积分器. 

在图 740( a ) 中，由式 (5-150) 和式 (5-141) 可得4和為的频率特性分别为 


KiCja)) = 


jcoR^x 
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K 2 (j ⑺ ）= 一 


jcoR 2 C 2 

若我们选定图中所注 “ 点到^为主通道，则其频率特性为 

TJ 艺。 ~rr / ' X ~r ^ \ 1 


KQio )— 

而反馈通道的频率特性显然为 


Ua 


KAwHjco) 


Ffijco) == 1 


R l R 2 C l C 2 co 2 


所以，当 




2 ?t 2 ?r v R1R2CiC2 

时，就能满足振荡条件式 (7-1)， 并产生频率为 L 的正弦 振荡. 若选用 


R x = R 2 ^ R 

^ C ! — C 2 ~ C 


则上式变为 


U 


2tt ^ItcR C 


(7-24) 


(7-25) 


为了易于起振，通常使為同相端的输入回路 电阻略 大于反相端输入回路的电阻，以 
加强正 反馈. 大得愈多，起振愈易，参数和外界条件变化不易造成停振，但波形失真也增 

大. 

图 7-20( b ) 的电路与 0) 的差别仅在于同相运算放大器4不同，由式( 5 _! 48 )，得 



KiC / co ) = 

2 



jcoR^Cx 


所以它的振荡频率为 







_ 1 j 

1 2 - 

(7-26) 

= 

lit 


R l R 2 C l C 2 

若选用 

卩 2 

= 2R l 

二 2Ii 




= C 2 = 

=C 


则振荡频率可用式 (7-25) 计算. 






为了易于起振，可使4正反馈回路中的反馈电阻略小于输入回路电阻，以加强正反 

馈. 

这两个电路的优点是简单，但因采用简单限幅 方法， 波形失真较大 • 工作频率低于 
10 kHz . 


2. 失真的减小 

改进图 7- 20中的稳幅方法，就能减小失真.若用场效应管的压控电阻效应来稳幅， 

则不仅可减小失真，而且起振更方便. 一 

图 7-21 电路的稳幅原理与图 7-6 完全相同，稳幅电路参数的选择原则也一样，故不 
再赘述 • 由于稳幅电路采用了整流滤波技术，所以这个电路适合于产生单一振荡频率的 
正弦 信号. 电位器用来起振和调幅，调幅范围在 10 V 以上 • 
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3. 调幅方法 

图7_21的调幅方法有两个缺点，一是调幅范围不宽，另一个更为严重的缺点是调幅 
与波形失真要求相互矛盾.为此，可像图 7- 8和图 7-9 那样，把误差放大器或乘法器加入 
基本电路中来实现调幅. 



在图 7-22 中％，积分器為和為、以及乘法器组成基本的积分式振荡 电路， 调幅 
和稳幅电路则由检零放大器4、乘法器吣和 M 3 组成.电路处于平衡状态吋的输 
入电压为零，输出电压为一 10 V ，这样，乘法器对它的 y 输入端的信号而言，如同一 
个增益幅值为一的反相器，所以电路满足振荡条件，振荡频率 L 的表达式与式 (7-25) 相 
同.这吋，次的输出信号为余弦，為的输出信号为正弦 

u scl === U m cos co z t 
^sc = U m sin (X) z t 

由于乘法器均作为平方器用，所以检零放大器為的输入电压为 

21^ r 3 ^ u lci + ti) c — E c = U 2 m — E e 
可见，当 》 

U m ^ V ~ E ~ — _<7-27) 

时，心，3 ^ 0，符合电路的平衡条件，这时，输出电压的振幅为 a / 仏. 若 五 0则 
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〜 3 # 0,為的输出电压将偏离一 10 V 的平衡点，从而改变 g 法器的增益系数，使振 
荡电路的回路增益或大于一或小于一 ，直至 重新回到为止. 

显然，若检零放大器為的增益较大,振幅的调整速度就快，稳幅精度也高，但过大会 
使调整过程不稳定，故增益值应适当.这个发生器的稳幅电路中没有整流滤波部分，故能 
获得较宽的调频范围，且波形失真和稳幅质量都较佳.改变艮就可以在不影响 匕的情 

况下达到调幅目的.若兄为交流信号，则在输出端可得调幅正弦波. 

• ■ . . •••• 

4 •其他形式的正交振荡器 

不用 _ 次积分 / 只需将二阶低通滤波器与积分器组成自激回路，也能获得正交振荡波 
形，电路如图7- 23 所示.由于低通滤波器有抑制高次谐波的能力，所以采用简单稳幅方 
法，这种电路的波形失真也很小. * 


2001x2 



在图 7- 23的电 路中， 為为二阶低通滤波器，它的频率特性由式 （6-4) 决定，但 
K f = I . 所以由為和4组成的主通道的频率特性为 

X(/co) == K x (ij 0))^( jca) 

1 ( 1 \ 


1 


CO 


+ 2^ (/* 


jcoRfC } 


2^R f C F + jwR f C f 

⑴ n 

由于反馈通道频率特性为一，所以当上式右边分母中实部为一、虚部为零时，满足振荡条 
件，考虑到式(卜7)，可得 


U 




2 宂 一 H R 1 R 2 C l C 2 


(7-28) 


RfC F = CM/RO 


若取 


• 351 



上式变为 



(Rt — R 2 = i? 

= 2C 2 = 2C F = 2C 


fz = in = /o = 

R f = R 


'/7 

47tRC 


(7-29> 


由式 ( 6 _7) 不难看出，这 时的二 阶低通滤波器的阻尼系数为^ = 1^/?，可见，振荡频率就 
是二阶低通滤波器的截止频率. 

例如，当用图7_ 23 的电路来组成 f z = 500 Hz 的正交振荡器时，若釆用 J = 1 /VT 

的二阶低通滤波器，则按式 (7-29) 可取 

•、 ... . . - • '• . * . - . . ■ ^ . 


R = 22.5k.fi C = 0.01 

所以有 


i?! = i? 2 = 7?/ = 22.5 kQ C 2 = C F = 0.01 "F q = 0.02 
为了易于起振，可使 i ?/ 略小于计算值. 

考虑到低通滤波器具有抑制高次谐波的能力，除了图示稳幅方法外，也可采用其他简 
单的稳幅方法，而且输出电压应从低通滤波器為的输出端取出，以获得波形失真小的信号. 

此外，虽然图 7-12( a ) 在特定条件下也是一种正交正弦波发生器，但它和本电路相 
比，不仅因为移相滤波器的全通特性使波形失真较大，而且还多用一只组件，故图 7-23 电 
路有更多的长处. 

六、间接式正弦波发生器 

上 述各种正弦波发生器的稳幅和调幅方法不是过于复杂，就是引起波形 失真. 考虑 
到方波或三角波发生器的输出幅度易于调节和稳定，故可通过方波-正弦波或三角波-正 
弦波的变换电路，由方波或三角波发生器间接获得可调幅和稳幅的正弦波，称为间接式正 
弦波发生器 • 

在下述电路中的方波和三角波发生器仅用框图表示，详细电路将在本章第二恭中讨 

论. 

1 •方波_正弦波发生器 

方波的频谱很宽，它包含有一系列谐波分量，但如果设计一个带通滤波器，使其中心 
频率等于方波的基波频率，则当方波作为它的输入信号时，它只让基波通过，其他谐波都将 
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被强烈抑制，因而可从带通滤波器的输出端得到正弦信号，这就是方波-正弦波变换 原理. 

图 7-24 是利用上述方法组成的方波-正弦波发生器，它包括一节无源低通滤波器 
R 0 C 0 和一个二阶有源带通滤波器设方波信号的基波频率为二阶带通滤波器的中 
心频率为/。，若使两者相等，据式(6-3 2 )，在= C 2 = C 的条件下，得 

f ， Jid + i) (7 — 30) 

这样，方波中的高次谐波被低通滤波器及。 G 抑制后，再经带通滤波器 d 选频，在输出端就 
只剩下频率为&的基波了，从而完成了方波-正弦波 变换. 显然，低通滤波器必须让基波 
通过，所以应使 

KRl + ^ 2 )^ 0 ]^ 0 <-~- 

2 宂 fz 

为了减小失真，带通滤波器的品质因数 f 要高. 若二阶带通滤波器的2值不能满足 
要求吋，则应选用更高阶的带通滤 、政 器.采用二阶带通滤波器，失真约可小于1%. 

这种方案要求方波振荡频率与带通滤波器的中心频率/。精密相等，因此不易 调频. 


三角波-正弦波 发生器 


0 . 8 £ 


弦特性 


0.6E 


(1) 二极管正弦函数发生器 

一条曲线可用斜率不同的若干段直线来近似.例如，在图745中，用四段直线可近 
似四分之一周期的正弦函数.显然，只要分段 
合理，则段数愈多，由各折线组成的特性就愈能 
精确地近似原来的曲线.这就是二极管正弦函 
数发生器所依据的数学原理. 

图 7-26 是一个具体的二极管正弦函数发 
生器 [7] .它的输入信号是三角波在一个周 
期里，它用十六段直线来近似正弦曲线，即每四 
分之一周期用四段直线近似，如图 7-25 所示. 

在正弦波的前四分之一周期里，随着三角波输 
入电压由零变到负的峰值，近似线段的斜率逐 
段减小，反映在电路上就是二极管 A ， A 和 
认逐个导通，引起运算放大器的闭环增益幅值 
逐段下降.在2%/4到 TJ 2 的四分之一周期 
里，随着三角波由负的峰值变到零， A ， 认和 
D , 又逐个截止，引起闭环增益在数值上逐段加 
大.同理，在正弦波的负半周中，即随着三角波 
由零变到正峰值，随启文再®到零，将由二极管 
D ；, D ; 和 D ; 的导通或截止来影响各近似线段 
的斜率 • 

设输入三角波的周期为幅值为 E m ，这 
样，三角波的正斜率可表示为 4 E m / T z . 显然， 


0.4E 


0.2B 



图 7-25 用折线近似正弦曲线的方法 
(仅示出四分之一周期） 
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图 7-26 二极管正弦函数发生器 

输出正弦波的周期必然与三角波的周期相同，所以输出电压可表示为 


在 f = 0时的斜率为- 


u sc ^ t 

^ Z 

又之） | m 

dt ㈣ T z 


在图 7-25 中，若使折线的第一段斜率与三角波的斜率在数值上相等，则有 


^E m _ 2itU m 

T ； t 7 

由此得 

U m — — E m ^ 0.635 E m (7~*31) 


可见，三角波幅值与输出正弦波幅值之间的关系由第一段近似线段的斜率的取决定 • 

根据变换要求，各段直线的性能参数可用作图法或解析法求得.按图7^5中的符 
号，四分之一周期中的四段直线的区间分别为 Q - Usci , U sc — U sc2y t /〃 2 — [^和 Uw —[7 m 
( = £/ w )， 它们对应的斜率分别为 U scl / t x , ( JJ sc2 — U scl )/ 0 2 - - U sc2 )/Ch - h ) 

和 - u sc ^ -/ 3 ), 通常把每段直线的起始电压叫做转折电压，为了获得上述 

各段的转折电压值，图 7-26 的电路元件参数应满足 

U scn — •-~~ — (.U scn + E) = Up 

Ran 十 ^^ 
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简化得 


当 E » U D , 
即 


U S J - (l + U d + ^E Cn = u 2, 3) 
、 R b J R bn 

上式变为 ； 

-u scn ^u d + ^E 

,1. \ u scl ^ U D + ^-E “ 

Rbi 

< Usc2 ^ U D +-^E 

] Rb 2 


H D + ^E 

Rb 3 


为了得到各段直线的规定斜率，电路元件参 ii ： 还应满足 


h ' T z Rf \ T z ) 

Usc2-Uscl = Rr//R^UE m \ 

h — t x Rf \ T z ) 


< Ud = R F //R a ,//R n 2 ^E m \ 
h 一 h Rf 、丁 z ) 

Um ~ 

4 


Uses _ RF//RqjRa 2 //Rg,(^E m \ 

Rf ^ T Z J 


(7-32) 

(7-33) 


(7-34) 


(7-35) 


由式 (7-34) 和 (7-35) 可确定电路的全部电阻参数.输入回路中的电位器用以补偿元件公 


差，动端位置由实验调定參 

这种电路的优点是原理简单，通用性强，可用来产生各种非线性函数，它的变换精度 
可以通过近似线段数目的增减加以选择，缺点是计算比较烦琐. 


(2) 场效应管正弦函数发生器 

利用场效应管输出特性 I d ( U ds ) 的非线性关系，不仅可以简化三角波-正弦波的变换 
电路，而且失真可小于0.4%. 

图 7-27( a ) 是场效应管正弦函数发生器，它具有反相结构，反馈回路元件为纯电阻 

因此，只要三角波输入电压与输入回路电流（即场效应管的漏极电流)有正弦关系，则 
输出电压与输入电压之间就存在正弦关系. 

在初步分析图 7-27 的电路时，可先认为等于零，这样，场效应管 T 的漏-源电压 
C / w 就等于输入电压了.输入三角波最大幅值应低于(见图 7-27 b ), 因为在这个 
区域中， t / w 和有较好的正弦关系，有利于减小输出波形失真，三角波输入电压同时加 
到&，及 2 , A 和1> 2 组成的栅极电位分配电路中，在三角波为负时， A 导通，栅-漏电压等 
于二极管的正向压降 t / D ， 在三角波为 正时， D 2 导通，若 A 和 A 相互 匹配， 则栅-源电压 
同样等于考虑_结型场效应管的漏、源极之间具有互换性，故三角波反极性时，仅管 
中电流方向变化，但变化规律相同，可见，在三角波的一个_期中，在输入回路中就形成了 
一个完整的正弦电流波形 • 

因此，场效应管 T 及其栅偏电路可以等效成一个非线性电阻，它的伏安特性与四分之 
一周期的正弦曲线相近.为了使它更接近于正弦，可串入一线性电阻调节的大 
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图 7-27 场效应管 IE 弦函数发生器 

0) 电路； （ b ) 场效应管对三角波的响应 波形； （ c ) 输出-输入关系曲线. 


小，可对曲线进行校正，如图 7- 2 7( c ) 所示. 实际调正时，将4滑动端置于中间位置，先 

调整三角波幅值，使输出接近正弦，再调使波形失真减小.重复上述步骤，直到失真 
最小为止. 

这个电路的最高工作频率由所用运算放大器的带宽和上升速率 决定. 对三角波信号 
电压的要求首先是线性度和对称性都应良好，其次是应具有一定的带负载能力 • 这个函 
数发生器的具体应用见图 8-9. 

(3) 模拟近似计算法 

一个正弦函数 siw 在点 r 0的邻域上可展成下列幂级数 


sin x — x 


若取前两项近似，得 


—+- X 5 一 -—— X 7 +- X 9 ~ • • • 

3! 5! 7! 9! 


• 1 , 

y — sm ^ ^ x — x 3 ( 7 — 36 ) 

这样，可甩两个乘法器和一个反相比例运算放大器来模拟计算这个方程，从而得到正弦输 
出信号，电路如图 7 - 28 所示气这个方案的主要扰点是易于集成化，便于广泛应用. 

图7_ 28 电路中的乘法器^^作平方器用，它的输出为 0 . 14 ,此信再和输入信号 
一起由乘法器 m 2 求积，得 一 0 . 014 ,所得信号^；与输入信号一起由 a 求和，蕞后得 t 


^sc = 


— 

Rh 


e sr 4 - 0.01 - e) r 

Rf2 


(_ Rf , 




(7-37) 
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这样，我们就得到了与式 (7- 3 6) 完全相似的结果，在式 (7-36) 中^是吋间的线性函数，在 
式(7- 3 7)中，在半个周期里，三角波^也是时间的线性函数，所以适当选择比例系数，就 
能在电路的输出端获得正弦信号 • ， 「: ，'^ / . > 

比例系数的选择可按下列方法 进行： - 

设 X w 和 L 分别代表 r 和 y 的最大值，则式 (7-36) 可改写为/ 



同样，若 k 角波和正弦波的幅值分別为^和心，则式(7。37)可改写成 



Rf E m / e sr \_ 0 oi Rf f c sr V 
Rfi U m \ E m J * R n u m \ E m ) 


可见，图 7-28 电路完全模拟式 (7-36) 的条件为 

Rfl ^ m ^ m 

< 0Q1 a 二 玉 

Rf2 U M 6Y„ 

由于；^==|，所以7的最大值1^为 

2 





( I ) 3 〜 0.925 


根据集成运算放大器输出电压的一般工作范围，选取 

E m ^ U m = 10 V 


这样，由式 (7-38) 可得电路元件参数关系为 

Rp 

h • 

Rp 


Rf 2 


1.7 

0.7 






(7-38) 


(7-39) 


按式 (7-39) 设置反相比例运算放大器的比例系数，电路就能将三角波变换为正弦波，两 
者的频率和幅值都相等. 

正弦函数近似式(7_36)的误差较大，最大值时的误差达7.5%； 利用实 验调整方法可 





以提高图 7-28 电路的精度，这吋，微调电阻7^和可把最大误差减小到1.35%. 

习 题 

' , ... : ■. - : 

题 7 _1 根_图7-4中所注参数值，试 求 ：、 J 

(1) 两个电路中的值，决定的温度某数 符号； 

(2) 振荡频率」 ： 

题 7-2 在图。7_5(>)中，调节 8 . 2 以的电位器，约可得 15— 3 0 V 的峰_峰值调幅范围，试 
分析调幅原理 . 、 

题7_3根据图7_6和图7_8中所注参数，试求： 

(1) : 振荡频率厶;：彳 ' : .' 

(2) 正常工作时，场效应管的 r D “ 

(3) 分析利用电位器实现调幅的工作 原理； 

(4) 滤波吋间常数 • 

题 7-4 设计一个匕 = 40 ( 50 掛，樞值 10 V ，并能稳幅的文氏电桥正弦波发生器. 
题 7-5 按表5_ 3 的组件参数 3 设计一个可调频的文氏电桥正弦波发生器，算出调频范围. 
题 7_6 计算图 7-12 的性能参数，并选择图 ( a ) 的元件参数，使它的性能参数与图 ( b ) 相 

同. 

题 7-7 计算图 7-1 3 的/,和 f / w ， 分析尺 的阻值对波形的 影响. 

题 7-8 计算图彳- 2 1的性能参数 3 并选择图7, 23 的元件参数，使其性能参数与图7-21 
相同 .’ 

题 7-9 图746电路中的 i ?/ 若为 l ^ kQ ； E m = 10 V ，试据图中元件参数，求各近似线 
段的转折电压和斜率，并绘制近似特性的波形. 

题 7-10 设计 L 分别为10 Hz 和100 H Z ， 并具有自动稳幅电路的正弦波发生器备一 
个. / 

第二节方波和三角波发生器 

一、方波发生_ 

在一个上、下门限电位和输出高低电位大小相等、方向相反的迟滞比较器中，增加一 
条 RC 负反馈回路，就组成了一个简单的方波发生器，电路如图7_29所示. 

图 7-29 的方波发生器由通用集成运算放大器组成，输出端接有二极管_稳压管桥路 
限幅电路，私为限流电阻，防止放大器过载/由于采用同一桥路限幅，在四个二极管匹配 
的条件下，它们的正向压降都为这就保证了高、低输出电位大小相等，方向相反，即 

r E g = E W + 2 U d 

It ? (v \ (7 - 40) 

1 Ed = —(£V + 2 U d ) 

式中，为稳压管 ZV 的稳定电压，利用图示型号，可得 Eg = - E d 〜 7.4 V . 

图中的比较器结构是基型迟滞比较器，具有下行迟滞 特性. 由式 (6-93) 可知，在高、 
低输出电位大小相等、方向相反的条件下，要得到大小相等、方向相反的上、下门限电位， 
只能使图 6 _ 38 Ca ) 中的馬= 0,这时，比较器的上、下门限电位和门限宽度分别为 
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^ms ~ 

E mx 


R t 


R t + R f 
R t 

R t + R f 
R t 


E g ^ 

E d = 




Rt + Ri 


(^Eiy + 2U £>) 


(7 - 41> 


(E g — E d ) 


2R t 


Rt + Rf … 〜 R t + R f 

不难看出 3 Ew 和 E 1 ^ 已是大小相等、方向相反 的了. 


(Ew + 2U d ) 


R 150k 



图 7-29 简单的方波发生器 
( a ) 电路(五 f == - E dy E ms = - E mx ); ( b ) 波形 • 


当 ^ sc - E gy 负反馈回路的 i ? C 电路将充电，电容两端的电压，亦即反相端电压^ 
将按指数规律上升，当达到时，输出状态转换，〜由突跳到电容随即反向充 
电.，当下降到〜 又从仏 突变为 E s ， C 又开始正向 充电. 上述过程周而复始， 
就形成了自激振荡，波形如图 7-29( b ) 所示， 

显然， i ? C 负反馈回路在 E , 作用下，电容两端电压 由五… 充电到 I 所需的吋间 
T ” 加上在作用下，由放电到所需的时间: r 2 ，就是这个振荡器的周期 Th 
由 i ? c 电路理论可知，起始值为 E mx ， 在阶跃电压作用下的充电过程可表述为 

一 t 

u c = u^ = E g + (E mx — E g )e RC 
当上式中的 i 达到所需的时间，就是： r 13 据此可得 


解之得 


一 h 

Ems — E g + (JE mx 一 Eg)e 


将式 (7-41) 代入上式，得 
同理，可得 


= RC In. 


E g — E ” 

En 一 E rj 


Ti = 7? C* In ( 1 + 


2^\ 

r f J 


T 2 == RjC In 


Ed — E ri 
E d -E n 


(7-42) 


(7-43) 


359 



代人具体参数/得 


这样，振荡 频率匕 可表述为 

fz = 


T 2 = i?C In 1 + 




2Rt 

R P 


Tz T \ + 72 IRC In ( 1 + ^ 

\ R F y 


(7-44) 


由此可见，改变或比值 RJR f 的大小，就能调节振荡频率方波的幅值则通过选择 
D w 的稳定电压来调整，两者的设置可以互相独立地进行. 

输出方波的前后沿陡度取决于运算放大器的土升速率 SR ， SR 愈大，前后沿愈陡，方 
波质量愈高.采用一般元件，这个电路在10 —10 4 Hz 的频率范围内鄭能良好工作， 
若对元件和运算放大器适当挑选，最高频率可达 1 G 5 Hz . 

这是一个基础电路，适当增加一些元件或改动一下电路，就能组成其他形式的波形发 
生器，如图 7-33 和 7-34 所示. 

二、方波和三角波发生器 

1. 典型的方波和三角波发生器 


(1) 对称的方波和三角波发生器 

对称的方波和三角波发生器由迟滞比较器和积分器组成.典型电路和波形如图7-30 



(a) 



(b) 
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图 7-30 对称的方波和三角波发生器 
0) 电路； （ b ) 波形. 



所示，图中，凌组成基型迟滞比较器，為组成反相积分器，它们共同组成正反馈画路，形 
成自激振荡，由次输出方波，為输出三角波. 

图 7-30 电路中的基型迟滞比较器4具有上行迟滞特性，它的基准电压巧= 0,它 
的高、低输出电位由稳压管~的稳定电压决定，为 


r = e w 

\ E d ^- E w 


( 7 - 45 ) 


据式 (6-94)， 它的上、下门限电位和门限宽度为 


E ms 

R t Tp 

T - - ' " J U ■二二 

^E W 



Rf 

Rf 


E mx 

- - E g — 

R t 77 

( 7 - 46 ) 


Rf 

Rf 

AE f 

=〜 (E 

n -n 

Es) 



可1，这个由通用运算放大器次组成的基型迟滞比较器，它对应的输入和输出参数都是 
大小相等、方向相反的 • 

::当以= E d - - E w 经电位器心分压后，加到积分器的输入电压为负值，设 

若的分压系数为则此值为 一“ W E W . 积分器為对此电压积分，积分器输出电压 
将从线性增长到£_所需吋间为7\.当达到比较器输出从仏突变到^ = 
，，这时，积分器的输入电压极性反号，变为 a w E w ， 积分器反向积分，它的输出电压从 
线性下降到 E mxp 所需时间为 T 2 . 当回到时，上述过程重复，形成自激振荡. 
反相积分器的输出电压和输入电压之间的一般关系式为 


^sc ~ — 丄 ( u sr dt + w “(0) (7-47) 

r Jo 

式中， r 为积分时间常数，〜 (0) 为起始值.在积分器和迟滞比较器组成的振荡电路中， 
积分器输出电压的区间由迟滞比较器的上、 T 门限电位决定，为 E ms — E mx [ 若我们指定， 
r t 代表积分器从积分到所需的时间，相应的输入电压和积分时间常数分别为 
〜和 T 2 是积分器从积分到所需的时间，相应的输入电压和积分时间常数分 
别为〜 2 和这样，由式 (7-47) 可导出 

1 CT l ' 

E ms == — — u srl d ； + E mx 
t x Jo 

1 1 { t 2 

Efnx l E mS 

Jo 

或者 

1 fT 1 

= E ms 一 E mx = 一 一 1 u srl dt 

t x Jo 

△五 m = E ms 一 E mx = ―- I Usrldt 

t 2 Jo 


当〜 i 和为常量时，得 



^ E m t l 


T 2 = 


^hrl 

Ag ffl r 2 


(7 - 48 ) 


^sr2 
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式 (7_48) 是以后常用的. 

对于图 7-30 的电路，因为 

ti — t 2 ^ RfC F 

u sri — a w Ed ~ -一 a w E^r 

u sr2 — a w E g — a w E w 

将上述参数和式 (7-46) 代入式 (7_ 48 ) 中，得 

2R t 


T , = 




E w RfC i 


T 2 


2 R t 

一瓦 


_ a w E i 


E w RfCp 


a wE i 


:一 2 R t R f Cp 
^wRf 

2 R t R f C F 

a w Rp 


由此导出振荡频率 L 和周期 A 为 

1 

fz = 


Rf 


a W 


(7—49) 

T z T , + T 2 ^ R t R f C F 

不难看出，这是一个对称的三角波和方波 振荡. 选用不同的值，可调节输出方波 
的 幅值， 但同时影响三角波的幅值；改变比值 m 可调节三角波的幅值，不影响方波 
幅值，但影响振荡频率；这在使用中应注意.改变的分压系数和积分器时间常数 
R f C F , 可调节振荡频率，不影响输出波形 幅值. 一般用作频率量程切换，及妒作量 
程内的频率 细调. 电路最高振荡频率由积分运算放大器的上升速率和最大输出电流 P 艮 
定，最低振荡频率取决于积分漂移 • 

(2) 三角波能平移的方波和三角波发生器 

实际应用中，有时要求三角波具有一定的直流分量，按需要沿纵轴平移 • 在图 7 一 30 
电路的基础上，迟滞比较器4反相端不接地，改接到基准电压 A 上，就能满足这个要求 • 
改动后的电路和波形如图741 所示. 从波形图可以看出，这个电路仅将三角波沿纵轴平 

移了一个距离，其他参数都未变 • ： 

由式 (6-94) 和式(7_ 4 5)，图 7-31 电路中的迟滞比较器為的三个参数分别为 

R t 






AE t 


+ 


2 R t 

^7 


t) E 

R 


Rf 


E , 


E w 


E j — • ^- E j 
Rf 


(7 - 50) 


将上 式和式 (7-46) 相比可知，图 7-30 和图 7_ 3 1电路的迟滞比较器具有相同的门限宽度: 
故它们的三角波峰_峰值是一样的，但上、下门限电位的平均值不等，前者为零，后者为 


E m ^- ( E ms + E mx ) 


1 + 


Rt 

Rf 




(7 -51> 


这就是本电路输出三角波的平移量，改变五/可调节平移量的大小 • 不难证明，这种电路 
改动，除带来三角波平移外，其余参数都不受影响，振荡频率仍由式( 7 — 49 )决定 • 

应当指出，图 7-30 也是一种基础电路，只要对其中部分元件或电路进行适当的增减; 
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(b) 

图 7-31 三角波能平移的方波和三角波发生器 
00电路； （ b ) 波形 • ' 

或修改，就能组成许多不同功能的 电路. 例如，后面将介绍的图 7-35 和图 7-36 的脉冲 
和锯齿波发生器，图和图 8 _ 9 的压控方波和三角波振荡器，图 8- 13和图 8-17 的 
压频变换器，都是以这个电路为基础发展起来的. 

2. 混合式方波和三角波发生器 

把线性集成电路和数字集成电路结合起来，也可以产生方波和三 角波. 在这种组合 
中，往往通过专用集成比较器来实现两类集成电路之间的联系. 

图7_ 3 2是这类混合电路之一％•它 包括： 稳压管 LV 和电位器7?奶等组成的振荡频 
率设置电路，反相器积分器為，专用集成比较器為和為，由与非门 YFi 和 YF 2 组 
成的 R - S 触发器，以及 MOS 管模拟开关&和&.触发器和模拟开关之间的连接方法， 
保证两个开关中，一个接通，另一个就必然关断接通吋，振荡频率控制电压经4反相 
后加到积分器由于这个信号为负，所以积分器4的输出将由低电位向高电位积分， 
接通吋，积分反向，由高电位向低电位积分.若开始时，&接通，积分器输出达到比较 
器為的上门限电位时，次输出由高电位变为低电位，将 R - S 触发器置“0”，使0端 
为“0% ㊁ 端为“1”， 导致& 关断，&接通，这吋，积分器反向积分，当下降到為的下门 
跟电位时，為输出由高电位变为低电位，将 R - S 触发器置“1”，使0端回到“1”，0 
端回到“0”，&再次接通 ，& 关断，又开始正向积分.上述过程周而复始，形成自激振荡. 
这样，在触发器的 g 或0输出端得到方波，在积分器的输出端得到三角波. 
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电路中的两个比较器都是基型迟滞比较器，由表 6-3 可知，决具有下行迟滞特性，考 
虑到图中所注符号，它的三个参数为 


E 


ms2 


E mX 2 — 


AE 


m2 


Rt2lRf22E g + R t2 ]Rp2E j 
Rt2{Rt22 + Rt2\RF2 + Rt22^F2 
Rt?jRt22E d + Rt^RnEj 
Rt2lR t 22 + R/2iRf2 + Rt2lRF2 

一 H 一 仏） 


1 


R f 


hll hi 

As 具有上行迟滞特性，由式 (6-94) 可得它的三个参数为 


五 ms3 ! 

E mx z 

A £ w3 


Rm + Rt 32 
Rf 3 

Rm 


R 


E d 

E P 


F3 


ce , - E d y 

尺 F 3 


式中，^和 A 是专用集成比较器的高、低输出电位，其值为仏 > 2 V ， 仏〜 OV . 考虑: 
到图中所注元件参数，為实质上是一个单限比 较器， 加入正反馈有利于提高转换速度和 
抗干扰能力 • 

不难看出，使 R - S 触发器产生翻转的两个门限电位分别为和 E mx3 , 两者之差 
E ms2 - E mxl 就是积分器输出三角波的峰-峰值，由于 E mx 3 〜0 , 所以整个三角波位于时 
间轴的上方.输出方波的峰-峰值等于触发器输出端的高、低逻辑电平之差，由于高电平 • 
为4 V ，低电平为0 V ，故方波峰_峰值为4 V . 

反相器4使积分器的两个输入信号大小相等、方向相反，而积分器的积分区间都为 
E ms2 ，所以两个积分方向的积分时间相等3卩 TpL . 如果电位器及^设置的电 
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压为 a wl E w ， 则据式(7_ 48 )，可得电路的振荡频率和周期 



_ a wiE w _ 

2 RfC F { E ms2 — E mx3 ) 


(7-52) 


可见，调节电位器尺 m ， 便可以改变振荡 频率. 调电位 器及的 ，可以改变三角波的峰-峰 
值，但也同吋影响振荡频率，应在使用中注意. 


像图 7-30 —样，这也是一种基础电路 ，适当 改动就能组成许多不同功能的电路.例 
如，后面将介绍的混合式脉冲和锯齿波发生器，以及混合式压控方波和三角波振荡器，都 
是在这个电路的基础上发展起来的. 


习 题 

题 7 - 11 根据图 7-29 电路所注具体参数， 试求： 

(1) 振荡 频率匕 和周期 IV ，< 

(2) 方波输出幅度; 

(3) 积分电容电压的峰- 峰值 ； t 

( 4 ) 是否可用一支 2 DW 7 C 稳压管代替限幅桥路? 

题 7-12 设计一个 1000 Hz 的方波发生器. 

题 7-13 据图 7-30 中的具体参数，试 求： 

(1) 最大振荡频率 /.max ； t . 

(2) 方波和三角波的峰- 峰植； ' • 

(3) 若要使三角波和方波峰-峰值相同，电路_数应如何变化？ 

( 4 ) 若要使最筒振荡频率提高10倍，电路元件参数应如何变化？ 

题 7-14 利用图 7-31 中的参数，要求将三角波平移量分别设置为0 V 和一 I V ，向尽应 
取何值？ 

题 7-15 求图 7-32 的三角波峰-峰值为 2 V 时的馬值，并在此条件下求振荡频率调节 
范围 • 


第三节脉冲和锯齿波发生器 

一、脉冲发生_ 

这里的脉冲发生器主要是指矩形脉冲发生器.矩形脉冲与方波相比，在于它的脉宽 
U 比两个脉冲之间的间隔小得多，通常用占空系数0来表示这一差别 

Q = (7-53) 

td 

式中， A 为脉冲重复 周期. 可见，方波的占空系数为2,而矩形脉冲的占空系数通常比 
2大得多.像简单方波发生器一样，在适当的迟滞比较器中，增加一条具有积分功能的 
负反馈回路就能组成一个简单的脉冲发生器.下面分析两种•电路. 

1. 门限电位不对称的脉冲发生器 

在图 7-29 的基础上，若使门限电位在数值上不等，就能组成一简单的脉冲发生器，为 
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Ca ) 电路； （ b ) 波形 • 


此，同相输入回路不接地，而是改接到基准电压均上，电路如图 7-33 所示. 

图 7-33 的迟滞比较器具有下行迟滞特性，门限电位不对称，它的三个参数由式 
(6 - 93) 决定， A 和^取决于的稳定电压十分明显，这个电路的积分电容 C 的 
充放电吋间：?\和 T 2 , 仍由式 (7-42) 和 (7-43) 表述.将式 (6-93) 代入式 (7-42) 和 (7- 43)， 
由于 Eg = — E d = E w ， 化简后得 


T x — RC In 

< 

1 - 

2 R t E w - 

^ R f CE w - Ej )\ 

/ T 2 — RC In 

1 _ 

1 2 R t E w 

KfC^w ^ Ef )- 

- 


故振荡频率和周期为 
U 


1 


1 


T s 


T ,+ T 2 


RC\n 


将式 (7-54) 代入式 (7-53)， 可得占空系数 

T, _ Ti + T 2 

t , T 2 


^ R f CR P + R t ) E 2 v 

RKE& 上 E】) 


Q 


=l + 


T l 

y 2 


In 


1 


1 


2 R . E , 


r f ( e w d 


In 


2 R t E 


w 


(7-54) 


(7-55) 


(7-56) 


Rf(E w + E y )J 

上述各式表明，改变值仅改变振荡频率 h ， 而不影响占空系数；改变比值 RJRi 
或巧可以调节占空系数，但同时将影响振荡频率，这在使用中应注意. 


2•充放电时间常数不等的脉冲发生器 

在图 7-29 的基础上，若使负反馈回路的充放电吋间常数不等，也能组成简单的脉冲 
发生器.为此，可多设一个负反馈支路，利用二极管幵关元件来改变充放电吋间常数，电 
路如图 7-34 所示.与图 7-29 相比，主要差別在于负反馈回路不是单一的电阻，而是由二 
极管和电阻组成的网络，且 Rx ^ R 2 . 这样，二极管的单向导电特性使积分电容 C 的充放 
电时间不等，进而使方波输出变成矩形脉冲输出. 


• 366 * 



^2 20k T>2 2CK11X4 




( a ) 


图 7-34 充放电吋间常数不等的脉冲发生器 
( a ) 电路； （ b ) 波形. 


(b) 


在图 7- M 的电路中，若四只二极管 D — D , 相互匹配，则它们的正向压降都为 R 
所以输出电压的高、低电位分别为 


E s — E w + f/p 




iE w + f/ D ) 


(7—57) 


注意到反馈电阻 Rp 接在稳压管 ZV 上，所以由式 (6-93) 可得上、下门限电位和门限宽度为 

Rt 


E ms = 
E mx = 
AE m = 


R t + R P 
R t 


E l 


R t + R F 
2 R t 


E , 


R t + Rp 


E , 


可见，上、下门限电位的大小相等、方向相反，但由于充放电时间不等，故在上、下门限电位 
之间进行积分的时间和 T 2 不一样了，7\与时间常数有关， T 2 与私 C 有关. 
根据图 7-29 电路的分析方法，不难得到 


T x = R,C In 1 


1 == R 2 C In 1 + 


2RA 

f) 


(7-58) 


所以，电路的振荡频率和周期为 

1 

h 


T z T. + Tj <^ Ri + R^cin^l 

将:^和代入式 (7-53)， 得占空系数夕 

^ == 1 + — 2 
Ri 


2 R t 

^7 


(7-59) 


(7—60〉 
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由此可见，改变比值 RJR F 或电容 C 可调节振荡频率，按充、放电电阻增加量等于减 
小量的原则，改变比值 m 可调节占空系数，而不影响振荡频率.占空系数的可调范 
围取决于放大器的上升速率、最大输出电流和输入偏置电流等性能参数. 

二、脉冲和锯齿波发生器 


1•典型的脉冲和锯齿波发生器 
(1) 对称脉冲和锯齿波发生器 

在图 7-30 的基础上，使积分器的充放电时间常数不等，就能得到脉冲和锯齿波.为 
此在积分器的输入回路中，增加一条由二极管控制的输入回路，就达到了目的，电路和波 
形如图 7-35 所示.与图 7-30 相比，仅在积分器的输入回路中多了一条半波整流支路，所 
以，积分器的输入为 正时， 积分时间常数为输入为负时，积分吋间常数为 
R n C F . 若将二极管 D 反接，则情况刚好相反.这样，就使原来的方波和三角波变成了矩 
形脉冲和锯齿波. 



( a ) 



Uscl 


°/ 

IX 

—T, 一」 


d 

- ~~ T x ―- 



( b ) 


图 7-35 典型的脉冲和锯齿波发生器 

( a ) 电路; （ b ) 波形. N 

不难看出，在图 7-35 的电路中，迟滞比较器4的输出高、低电位和上、下门限电位仍 
分别取决于式 (7-45) 和(7_46)，但积分时间和 T 2 不同，它们分别为 


T x = 


T 2 


2 R t 


UiyRp 

2R t 、 R n //R n 、C i 

Cl u/R F 


(7-61) 
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由此，得振荡频率和周期 


f _ 1 _ 1 - RfCRh + Rf2) 

“：： T z T, + T 2 2R t R n {R n + 2R f2 )C F 

将 了 2 和 A 代入式(7-53)，得占空系数0 

Q — 2 + 

Rf2 


(7-62) 


(7—63) 


由此可见，改变电位器的分压系数或积分电容 C F ， 可调节振荡频率/心改变 
I ：匕值可调节占空系数但要注意它们对的影响 • 

(2) 锯齿波能平移的脉冲和锯齿波发生器 

‘在实际应用中，像要求三角波能平移一样，有时也要求锯齿波能沿纵轴上下平移，以 
满足电 平匹配 要求.除了图 7-31 的方法外，利用其他形式的迟滞比较器也能达到同样的 
目的 • 




( a ) 电路； ( b ) 波形. 


由表 6-4 的电路4可知，图 7-36 电路中的比较器為具有上行迟滞特性，它的下门限 
电 位能独立调节，所以实现锯齿波平移比较方便，其三个参数为 

E ms —争 E n - -^(E d + U D ') 


= -手（匕 + t / D ) 

l r f 

式中， Ed 是凌的负向饱和输出电压，在使用对称电源的通用集成运算放大器中，它的绝 
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对值通常等于正向饱和输出电压 Ep 即 

Eg — 一 Ed 

所以矩形脉冲的峰-峰值为 2 E g . 锯齿波的峰-峰值为 AE W ， 锯齿波的平移量决定于上、 


下门限电位的平均值 


= \ CE ms + E mx ) = ~^(E g - t/ p ) - ^ E jx (7-64> 

2 2 XV p iv/i 


改变就能调节平移量. 

考虑到 “m — E d = 一 Eg ，7^ = R n C F:> u sr2 = E g y t 2 — CRfi // 
(7 - 48)， 得 



AE m r l _ RjR^Cp 

认 sri Rf 




代入式 


^E m t 2 _ R t Rf { Rf 2 C F (l — ^ D \ 

* u sr2 Rp^R^ + Rfi) \ Eg) 


故振荡频率为 

厂一 1- = •. 丄 … ―一 = _ ^A R n ±_g/2_) _ . (7 -65> 

Ts Tl + Tl R t R n <iR fl + 2i? /2 )C F (l - 

而占空系数0仍由式 (7-63) 描述. 

上述分析表明，锯齿波平移量和振荡频率可以互相独立地调节.改变便可调节 
平 移量； 改变或便可调节振荡 频率; 改变比值 R n / R n 可调节占空系数，但同时影 
响振荡频率.本电路的一种应用见图 9-38. 


2•混合式脉冲和锯齿波发生器 

在图 7-32 电路的基础上，使応的增益 不等于 一 1，则积分器的两个输入电压的绝对 
值不再相等，它们使积分时间乃和 T 2 不等，从而使方波变成了矩形脉冲，把三角波变成 
了锯齿波. 

习 题 

题 7-16 根据图 7-33 中所注具体参数，在均= 5 V 时，求该电路的主要性能参数，定量 
绘制电路的波形. 

题 7-17 推导关系式 (7-58) 和 (7-61). 

题 7-18 计算图 7-34 的性能参数，分析 ZV 和7? 4 的作用. 

题 7-19 设计一个频率为1000 Hz ， 占空系数为50的脉冲发生器. 

题 7-20 求图 7-35 的振荡频率调节范围，定量绘制 D 反接时的电路波形 (/, 为最大值）. 
题 7-21 若图7_36中為的 E g = - E d = lQV ， 为 一 15 V ，问平移量多大？其他 
主要参数为多少？ 

题 7-22 在图 7-32 中，若為的增益为 一5,问该电路的波形有何变化？ 
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第四节阶梯波发生器 


阶梯波信号发生器在测量和控制设备中应用较多，它产生的阶梯信号可作为时序控 
制信号和多级电位基准 信号. 精确的阶梯信号通常用数-模变换器产生.用运算放大器 
技术也能产生一定精度的阶梯信号，图 7-37 是这种方法的原理框图. 



图 7-37 阶梯波发生器组成框图 


脉冲发生器产生连续脉冲序列，经缓冲级隔离后，送到阶梯波成形器中，它将脉冲序 
列变成阶梯信号，当输出迖到预定电位时，输出复位，随后又产生新的阶梯信号.这样，在 
输出端就得到了周期性的阶梯波信号.图 7-38 和图 7-39 是两个例子. 


BT 31 D 



图 7-38 采用单结晶体管复位的阶梯波发生器 

图7- 38 是最简单的阶梯波发生器，二极管 A 和乃 2 起导引作用，以保证电荷单方向 
的传送到反馈电容 c 中去.在输入方波为负时，二极管 A 导通，认截止， q 通过 a 放 
电，若输入方波幅值为，则 G 上的电压叱将放电到一 ( U 卿一 U D ). 在输入方波为 
正吋， D 2 导通， A 截止，则 q 上电压 t / ci 将充电到 — C / D )， 因此，在一周期中 ， G 
上的电荷变化量为 一 ％)>这也是一周期中，传送到 C 上的电荷量.这样 3 在一 
周期中， C 两端的电压增量为 

9 C 

△C7 c = 么 (JJ 娜一 Uu) (7-66) 

由于认保证了电荷只能单方向传输，所以，每一个阶梯的电压幅度均为 AU C , 保持时间 
则等于输入方波的周期.这样，每当输入信号经过一个周期，放大器3的输出就下降一个 
△ U c . 设若经过〃个周期后，输出电压达到軍结晶体管的峰点电压 C / P ， 即 

nAU c ^ ^ (Jj srm - U D ) = U P 
C 

这时单结晶体管的之间导 通，〜 经 t 卜向电阻7?放电，使〜复位为零，又开始下一 
个循环.若忽略复位时间，阶梯波电压的馬期 T z 可近似为 
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f S _ CU_p __ y 

AC/ c 2CXU srm - C/ D ) 


(7-67) 


这个电路受到二极管、单结晶体管的参数以及复位时间的影响，精度较低，而且要求 
脉冲信号源具有一定的负载能力，适用于要求不高的 场合. 


为了提高复位电路精度并缩短复位时间，可采用图 7-39 的电路气图中，為组成脉 
冲发生器，它的性能参数由式(7-54)， （7-55) 和 (7-56) 描述，式中的心和 ^分 别为為 
的正、负向饱和输出电压，它们的大小相等、方向 相反. 為为积分器，由于 A 的作用，^4 
仅对负向脉冲信号进行积分，每进行一次积分，积分电容 G 上获得的电压增量为 


Au C i — 






E dl dt 



图 7-39 采用二极管复位的阶梯波发生器 
0) 电路； （ b ) 波形. 
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式中 ，&和仏 分别为脉冲发生器 4 的负向脉冲的脉宽和 幅度. 在积分期间， 为鴻 
的负向饱和电压，是一个常数，所以，每周增长电压可表示为 


= 1 Ed ^ 1 (7-68) 

^ Xvj C> i 

积分器為的阶梯输出电压加到基型迟雜比较器本的输入端，為具有上行迟滞特 
性，特性参数由式( 6 - 94 )描述，由于為为通用运算放大器，故该式中的^^和是放大 
器為的正、负向输出饱和电压.随着积分器输出阶梯电压的升高，电压就愈来愈接近上 
门限电位£_，一且达到 E ms3 , 為的输出就从负向饱和电压跳变到正向饱和电压 
通过二极管 A 强迫积分器复位，复位后，积分器输出电压等于為的下门限电 
位随后又开始新的阶梯波电压产生过程，波形如图 7-39( b ) 所示. 

积分器输出由為的下门限电位 E mx 3 到达上门限电位 E w , 3 所需的阶梯数〃，显然等 
于 


mx3 _ 2 Cj>AS m 3 

71 ~~ . .... : - - - ； - 

A^ Cl t d I E dl \ 

设為输出脉冲的周期为:则阶梯电压的上升时间:7\为 


Tl = nT zl ^^f^ T zl 

t d \^ di \ 

设积分器的输出电压由 五 _复位到£^3的时间为 T 2 , 略去 D 2 导通时的影响，由式 
(7 - 48)，可得 


T 2 ^ 


RMJE 


ms3 


^ mxZ ) _ R\CjAE m i 


E 


gs 


E 


史 3 


设 E gs ^ \E dl \ 目 E g ， 则阶梯波发生器的频率为 

1 — 1 — E £ 


fz 


T , 


Ti + T 2 
E e 


RiC 1 (^l + A £： m3 

_ Rfs 


i? 1 C 1 (l+2p 1 )AB m3 2^ /3 j R 1 C 1 (1 + 20 】） 


(7 - 69) 
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第八章信号变换电路 

本章介绍运算放大器在下列变换电路中的应 用：数 -模变换电路、电压-频率变换电 
路和电压-时间变换电路.考虑到后两种应用十分广泛，故着重分析后两种变换电路. 

第一节数-模变换电路 

数字量是以代码按数位组合起来表示的，每一位代码都有一定的“权”，即代表一具体 
数值.例如用8421代码表示的二进制数1010,第四位代码的“权”是8,代码“1”表示数值 
为“8”;第三位代码的“权”是4,代码“0”表示这一位没 有数； 笫二位代码的“权”是2,代码 
“1”表示数值为“2”；第一位代码的“权”是1，代码“0”表示这一位没有数.这样，1010所 
代表的十进制数是 

8 X 1+4 X 0 + 2 X 1 + 1 X 0 = 10 

数-模变换的要求就是将每一位代码按其“权”的数值变换成相应的模拟量，然后将代表各 
位的模拟量 相加， 从而获得与数字量相应的模拟量，这样就完成了数字-模拟变换，简称 
D - A 变换.这种变换电路在变换时是将数字量各位代码同时进行变换，故叫并行数-模变 
换器.这种电路的优点是变换速度快.它通常由电压源或电流源和各位代码所控制的电 
阻解码网络构成，从对模拟开关的要求来看，用电压源吋，开关要求较高，导通电阻应非常 
小;用电流源吋，主要要求是开关漏电流小.下面我们介绍一种加权电流数-模变换器，电 
路如图 8-1 所示，图 ( a ) 是它的框图，图 ( b ) 是实现这个框图的具体电路. 

.图 8 _1 电路能将 I 4 位二进制数码变换成直流电压，由框图不难看出，每位二进制数 
码对应一个恒流源和由该位所控制的^{向模拟开关，故共有14个模拟开关元件和14个 
加权电流源，框图的下方标出了二进制数字量各位的“权”，它们与按二进制规律加权的电 
流源是一 1 一'对应的. 

倘若只有一位为 ‘ T 5 而接通，例如为第十三位，则流向运算放大器 z 的相加点的电流 
只有一路，其值为^ 由于 z 组成电流-电压变换器，所以在 /输岀 端产生的电压 

为 

.• , ■ . ' - . .... : 

u sen — ^ RfI i 

一般来说，仅有第 （15 — ； 0 位为“1”而使该位开关接通吋，该位所产生的输出电压可表示 

成. ： 

.. .•” . . . . , ' • . ■ . . . . . • .• • • - . . • : ■ 

1 

u season) — — Rplj 

如果数字量各位的代码用〜(〜= 0或 1) 表示，当^ = 1时，表示该位开关接通，相应 
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( b ) 

图 8-1 加权电流数-模变换器： 

O ) 框图； （ b ) 电路 • 

电流流经相加点，则总输出电压是各输_分量之和 

14 14 

'Us 产产 

7^1 2« ^ 2 n 

14 

式中，为数字量的值，可以用一个符号 w 来表示，故上式可改写为 

U sc = R.IjN *( 8 - 1 ) 

可见，输出电压与数字量的值成 正比. 当各位代码都为1吋，输出电压最大 : 

Use max = Rplj 2] S' = 1 2 

n~ 1 ^ n =1 ^ 
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_ 2 2 2 14 ( 1 \ 
i~ZT — RpIj = v ~fO ^ 7/ 

\ .. . 一了 

上述各项结论都是在理想条件下 _ 导出来的，实际上，模开关总有-定的漏电流， 
特^是恒流源的精度宥限，将引起变换误差，所以长期来使这类变换器的精度无法进一步 
提 随着集 成运算放大器技术的进步，这种变换器的精度已能在整个工作温度范围内， 
提咼到 0.01 %，电路如图8- 1( b ) 所示气图中， U 2 和 Z ) 3 组成模拟开关，它们的通断 
状态由控制电压〜决定，用达林顿复合管 7 \- T 2 作为反馈元件的运算放大器组成电流 
源，加权电流值由 T 型电阻网络实现.稳压管通过运算放大器为复合管和开关管提 
供所需的偏置电压 • 全部电流源产生的电流之和设为心，注意到恒流源运算放大器的同 
相端与反相端电位相等，根据图中所示符号，可得 

r _ E w 

F (8-2) 

Ij 值的大小直接关系到元件的选择，愈小，元件质量要求愈高，故常将/ 7 _选大，但最大 
不得超过运算放;^器所允许的值 . ， 〃 一 

电路的精度主要与下麵雜先賤 二 廳醜电，.反馈晶体管输出电阻不够大 
和电流放大倍数 P 不匹配，恒流源运算放大器的失调电压和输入偏置电流过大，稳压管 
的漂移，以及 T 型网络电阻的公 差等. 

(^傅^极曹反向电流影响的方法已在第六章第二节图中分拆过，主要措施是为 
，开^管 Z ? 3 的反向电流提供泄漏通路，图中的认和相应电阻组成一节泄漏通路，这样， 
一极管反向电流对每位恒流源的影响，在工作温度范围内，就不超过1 n A 了如果反馈 
晶体菅的输出电阻不大，则在二极管压降变化吋会引入误差，影响恒流特性，^ 此， 反馈晶 
体管釆用复合管，它的输出电阻比单管可高两个数量级，达几百兆欧，其误差可降到几个 
ppm ; 复合管的另一个优点是所需基极电流甚小，由离散引起的基极电流不等，不会对 
基准电流煙产生明显影响，对最高位的影响也仅占 (UM T 型网络电阻可采用温度 

系数小的高精度电阻，稳压管可采用带温度补偿的高质量稳庄管，这两项影响也可减 
^要误差細是滅电麵运難大馳失__移，其中 观 输人偏■流为甚，因^ 
匕直接於响反馈晶体官的发射极电流，使每位相加吋产生累计误差•对 H 位 T 型电阻网 
络，。要达到 0.01 %精度，输入偏置电流至少应小于7 nA . 具有场效应管输入级的运算放 
大—虽然输入偏置电流很小，但温漂大，失调电压也相当可观，最好采角超 p 管作输入级 

的运算放大器，它的输入偏置电流和失调电压可分别小于 2 n A 和 ImV ， 这样，变换器的 
精度就有了可靠的保证. 入一… 

习 题 

题8-1证明关系式(8-2). 

题 8- 2若图 8 - l ( b ) 中的~ « 10 V , i ? = 10 试求最低位和第十二位的加权电 

流值 • 
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第二节电压-频率变换电路 


电压-频率变换电路简称压-频变换电路，它的输出信号频率 L 与输入电压成正 
比，所以在调频、锁相和模-数 04- D ) 变换等许多技术领域中，得到了非常广泛的库用. 
压-频变换电路中的主要部件已经能集成在一块硅片上，这就为它的广泛应用创造了优越 
条件.在压-频变换电路的性能规范中，主要关心的指标是:额定工作频率和动态范围、 
灵敏度或变换系数、非线性误差、灵敏度误差和温度系数等.本节介绍的内容有：、压控振 
荡器和压-频变换器及其应用.重点分析压-频变换器. 

一、压-频变换电路的性能规范 


各类压-频变换电路本质上都是一种振荡频率随外加控制电压变化的振荡器，基本要 
求是输出信号频率 匕与控 制电压碎 正比. 变\换电路的输入控制电压常是直流或近似 
直流的电压，但也可根据应用要求，选用正弦波、方波、三角波、锯齿波和矩形脉冲等作为 
控制电压.变换电路的输出电压波形可以是正弦波、方波、三角波，也可以是锯齿波、矩形 
脉冲或其他形式的波形.虽然这些波形多种多样，但它们的输入电压和输出信号频 


率 之间，总有类似图 8- 2的关系曲线. 

在图 8-2 所示的特性中，当输入电压从 C / w 变到 U srm ， 输出频率将从变到 
这一段中，.特性呈线性关系，这个范围 
就是变换电路的动态范围，为起始频 
率，为额定工作频率或满刻度频率. 

目前的压-频变换电路中，: U 已从 lkH Z 
扩展到5 MHz 以上，动态范围为3—6数 
量级，能变换的输入电压从1 mV 到 
100 V . 常用的输出频率范围为1 一1 0 4 Hz ， 

与此对应的输入控制电压为1一10 4 mV . 

在动态范围内的变换特性斜率叫做变换 
电路的灵敏度或变换系数，今后用符号 
b 表示，，的量纲为弧度/秒•伏，或赫 
兹/伏.在常规范围内，6 = 1000 Hz / V . 

由于变换电路存在各种误差，故在 


在 



图 8-2 压-频变换电路的变换特性 


动态范围内，很难达到上述理想 特性. 由于失调，在时， fsc ^ fsco, 实际起始 
频率与理想起始频率之间的频差 △/: 叫做失调偏差或偏离误差，这个误差虽可通过调零 
将其减到最小，但不能解决漂移引起的 误差. 由温度漂移引起的误差可用温度系数表示， 
温度系数以满刻度频率为基准，其值从10 ppm /° C 到500 ppm /° c . 实 际特性的斜率与理 
想特性斜率不等将引入灵敏度误差，其大小由两个斜率之差决定 • 变换电路的非线性特 
性将产生非线性误差，如果是频率实际值与理想值的最大偏差，则满刻度的非线性误 


差可表示为%，其值在 0.0001 %到1%. 

fscM 
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在锁相技术中，压-频变换电路的输入电压有两种极性，故将图 8- 2的特性进行坐标 
平移，使输入电压为零时，输出信号频率刚好位于整个动态范围的中点，则上述各项性能 
规范对这种情况也就适用了. 

亡、压控 振荡器 

1•压控振荡器的用途 

压控振荡器通常指输出波形比较对称的压-频变换电路，所以 ，输出 波形为正弦波、方 
波和三角波的压-频变换电路都属于压控振荡器，常用英文字母简写为 VCO. 



图 8-3 正弦波的调频波形 


图 8- 4方波的调频波形 


压控振荡器应用十分 广泛. 若用直流电压作为控制电压，压控振荡器就成了频率调 
节十分方便的信号源 • 若用正弦交流电压作为控制电压，压控振荡器就成了调频振荡器， 



图 8-5 锯齿波的调频波形 


波形如图 8 - 3 所示，它能输出抗千扰能力很强的 
调 频波. 若用方波作为控制电压，压控振荡器就 
成了双频振荡器，波形如图 8-4 所示，它能交替 
的输出两种频率的波形.若用锯齿波作为控制电 
压，压控振荡器就成了扫频振荡器，波形如图8-5 
所示，它能输出扫频波，等等.上述各类信号波形 
已广泛应用于各种测试设备和控制系统中. 

此外，压控振荡器已成为锁相技术中的关键 
部件，在锁相环路中使用的压控振荡器要求线性 
度好，频率漂移小，动态范围宽，工作频率高，以及 


当控制电压为零时中心频率易于设置等. 


2. 压控正弦波振荡器 


(1) 积分式压控正弦波振荡器 

压控正弦波振荡器不难釆用积分式方案来实现，电路如图 8- 6所示它的基础是图 
7- 22 所示的积分式正弦波发生器 a 

在图 8 - 6 的电路中，主振回路由积分器為，為和反相器為 组成. 两个积分器各提 
供 一 9 0°的相移，反相器再提供一 1 8 0°相移，这样就满足了相位振荡 条件. 振荡 频率心 
则由输入电压通过乘法器和从 2 来 控制. 两个乘法器分别接在两个积分器的输入 
回路中，改变输入电压的大小，就能改变两个积分器的吋间常数，从而改变了输出振荡频 
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dp 0 . 015 /^ 



率 fs … 

这个电路的输入电压与输出信号频率 L 之间的关系可按下列步骤 求得： 若指定 
由仏, 3 到广〃为主通道，由图可知，广〜是反相器為的输出，它加在乘法器输入 
端，故乘法器的输出 A 为 


A - 0.1 u sr G sc3 

对积分器4而言 ，有 

= 1 
Ui jcoRfCp 

所以，从到广 w 之间的频率特性 Kjco ) 为 


K 人 jco) - SdHjr.. 

亡 SC3 jcoRfCp 

同理，从到?^之间的频率特性 K 乂 jco ) 为 


尺 2 (/ ⑺） = 


Use 

Usd 


0AU sr 
jeo Rf C p 


这样，主通道的频率特性欠 (/ CO ) 为 

K(jco') = = 7^(/ w ) K 2 (/ co ) = - 

U sc?, RfCpCo 2 

考虑到反馈通道为反相器^3,它的频率特性为 F (/ o 0 =— 1，故由振荡条件式(7-1)，可 
得输出角频率为 


或输出信号频率为 


0AU sr 

^sc = —— r 1 
RfC p 

fsc -= — = — ^ — = bU sr 
2 it 207 tRfC p 


(8 - 3) 
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可见，输出信号频率与输入电压成正比. 

为了易于起振，从积分器4的输出端到反相器為的反相端，通过 心 31 形成局部正反 
馈.为了稳定振幅，将积分器為的输出端，经稳压对管和反相器為的同相端相连， 
组成负反馈通道.当振幅超过的稳定电压时，的非线性特性使负反馈加强， 
限制振幅继续增长，将输出电压振幅维持在 值上. 电路的动态范围主要取决于乘法 
器的动态范围，这个电路的动态范围可达两个数量级，额定工作频率在1 kHz 以上. 

(2) 间接式压控正弦波振荡器 

获得压控正弦波振荡器的另一种常用方案，是在压控三角波振荡器的后面，连接一个 
三角波-正弦波函数发生器，输入电压先玫变三角波的频率，再影响正弦输出信号的 频率. 


1 ™ _ . 


— 1 

1 

1 

压控三角波 


正弦波 

1 f “ 

卜 

1 

振荡器 


函数发生器 

1 • 

1 

L 、 

u ■一 1 一 ■ »—_• **■■■—■* - ，•— ______ 


— J 


图 8-7^ 间接式压控正弦波振荡器框图 

图 8-7 是这种方案的组成框图.图中的压控三角波振荡器可参见本节的后续内容， 
三角波-正弦波函数发生器已在第七章第一节中分析过，不再重复.具体电路可见图 8-9. 
这种方案的优点是避免了直接法中的稳幅措施所带来的一系列麻烦，但为了获得精确的 
正弦波，往住要增加不少元器件. 

3. 压控方波和三角波振荡器 

(1) 采用乘法器的压控方波和三角波振荡器 

利用乘法器能改变积分器时间常数的特性，可用它代替图 7 _ 3 0中的电位器便 
组成了压控方波和三角波振荡器，电路如图 8-8 所示. 图中，从為得到压控三角波.，从 
4得到压控方波. 



将图 S -8 与图 7-30( a ) 相比可知，迟滞比较器為的上、下门限电位五糾和仍由 
式 (7-46) 决定，三角波和方波幅值也完全相同，不同之处仅在于频率关系式(7_ 49 )中的电 
位器的分压系数现在应由乘法器的增益系数 0.1 代替，故本电路的输出信号 
频率可表示为 
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fsc — 


R t 


407 ?, RjC^t\ 


Vsr - bU s 


(8-4) 


可见，输出信号频率与输入电压成 正比. 这个电路的主要缺点是乘法器的非线性影响较 

大. 


(2) 典型的压控多输出波形振荡器 


为了避免乘法器的非线性 影响， 提高线性度，可用两个反相器加上适当的模拟开关， 
代替乘法器，电路如图 S - 9 所示，输入电压通过反相器為和卓来改变被积电压的大小， 
进而控制振荡 频率. 这个电路除了输出三角波和方波外，还通过正弦函数发生器输出正 
弦波，正弦函数发生器可采用图 7- 2 7( a ) 的电路.迟滞比较器為反馈回路中的20 U 2 电 
位器，用来调节三角波的峰-峰值，以便配合场效应管正弦函数发生器，使正弦波失真最 



两个反相器為和4的组成方式完全相同，又互相串接，故只要反嫌回路电阻公差足 
够小，两者的输出电压必然大小相等，方向相反，可表示为 

UscA = — U sc3 == u sr 

至于是 c / w ， 还是送到积分器為进行积分，则由迟滞比较器為控制的开关二极管 
私和认的偏置情况决定.当為输出为高4位，只 要次的 正向饱和输出电压大于最大 
控制 电压〜 M ， 则 A 反向倫置，认 正 向导通，积分器木对心进行积分.当{输 出为 
低电位，只要4的负向饱和输出电压在数值上大于[/▲，则认反向偏置， d 5 正向导通， 
為对进行积分•由于 f /%4 和^4:3这两个被积电压大小相等、方向相反，而迟滞比较 
器4的上、下门限电位由式(― 94 )决定，也是大 小相等 、方_相反的，所以积分器和比较 
器的输出分别为对称三角波和方波. 5 

设图中所有二极管的正向压降相等3记作则由限幅桥路所决定的方波的峰-峰 
值为 2( E W + 2 t / D ). _于 £：/ = 0,均=一 E d = E w + 2[/仍;将它们代入式 (6-94) 
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中，得三角波的峰-峰值为 2 R t { E w + 2 U d )/ R f . 这个电路的输出频率匕可据式 （7 -仙) 
求得.据该式中各符号的含义，结合本电路的情况，有 

t x — t 2 — RfC F 

AE m ^^CE w + 2U D ) 

Rf 

: - yU srr ^U sc ,- U D ^ - {U Sf + UjO 

:. - U Sf2 = Uu+UD = U sr + U D 


代入式 ( 7 - 48 )， 得 

isc=—~~ , Rp ― (Usr+U^ ( 8 - 5 ) 

' AR p R f C F {E w + 2U d ) 

在压控振 1? 器中，有时要求 U sr = 0时，起始频率不为零，为此，可像图中虚线那样，、 
加入起始电压这吋，输出信号频率为 


式中，起始频率匕。为 


U== 4R t R f C F (El + Wn) ^ + 


吼 Rf 以 El + 2^) (E + Ud> 


(8-6〉 


(8 - 7> 


在有起姶频率的条件下，输入控制电压可以具有不同极性，而不必为单一的正 极性. 
这种电路的额定工作频率不难达到10 kHz ， 精度也不难做到0.1%. 


(3) 混合式压控方波和三角波振荡器 

利用数字集成电路实现积分器和比较器之间的反馈联系，也能组成压控方波和三角 
波振荡器•其 实， 将图> 32 的4的输入端改接到输入控制电压[/〃，该电路就变 成了一 
个混合式压控方波和三角波振荡器。这里再介绍另外两种类型的电路，如图 8 -10和國 


8-11 所示. 



如果利用电压-电流变换器先将输入控制电压变换成电流，再对定时电容充放电，麵 
只甩一只组件就能同时完成输入信号变换和积分的功能，电路如图10所示，它比國 
7-32 少用一只线性组件.獨中，為姐成电压-电流变换器，定时电容 C 完成积分作用，专 
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用比较器為，為和 R - S 触发器组成迟滞比较器(见图6-42)，由这个比较器控制的 MOS 
场效应管模拟幵关&和&用来改变积分电流方向.从 R - S 触 发器得 到方波输出，从积 
分电容两端得到三角波输出 • 

电压-电流变换器為的反馈回路元件为晶体管 T ， 它和二极管桥路一起为心提供单 
方向电流 J /， 而控制电流 A 的大小取决于输入电压 t 7#， 考虑到运算放大器為的同相端 
与反相端电位相等，由决定的//为 


这个电流//在定时电容 C 中的流向取决于模拟开关&和&的状态.在工作时，电路连 
接方式保证 了两个 关中，一个接通，另一个就必然关断.若像图示那样，当 K 接通 


关断时，//的流向将由正基准电源巧经认， T ， 心和 D 3 对积分电容 C 充电.相反， 
若 K 接通，&关断，二极管桥路将改变电容 C 中的电流方向，变成放电由于充放电电 
流由同一电压-电流变换器供给，这就保证了在正、负方向的积分具有相同的线性度. 

因为 和巧 2 由分 压器私 ，込 和私 设置，故据图 6-42 的分析，这个混合迟滞比 
较器的三个参数为 


E ms = E n 
E mx = Ej 2 


R 2 + R, 

R t + R 2 + R, 

R , 

Ri + R 2 + Rs 


E 

E 


A£ m == E jt — E j2 = 


R 2 


Ri + Ri + R, 


E 


当八 向电容 C 充电，使 C 两端电压达到上门限电位吋，比较器次由高电位突变为低 
电位，将 R - S 触发器置把&关断，&接通，定时电容放电开始.当 c 两端电压放电 
到下门限电位 E mx ， 比较器為由高电位变为低电位， R - S 触发器置“1”，将&接通，私关 
断，充电又开始.上述过程周而复始，形成压控振荡.•显然，定吋电容上的三角波峰-峰值 
为触发器输出端的方波峰-峰值由它的高、低输出逻辑电平之差决定。 

如果一周期中，输入控制 电压心 为常数，则充电和放电电流相等，而充、放电过程中 
的电容电压变化量都为 AE 心 ff 以充、放电的时间相等.因为 

AU C = j/ c ^ (8 - 8) 


所以，有 
由此，得 




T x ^ T 2 


AE'C 


Ijdt : 


( T Z 


I j cl t 


C 

R 2 R f CE 


If 


CRi + R 2 + R0U s 


故输出信号频率 L 与的关系为 


fsc 


1 


T x + T 2 


Ri + R 2 + Rs 
2R 2 R f CE 


U ( 


bU. 


(8 - 9) 


这类电路的额定工作频率可达 10 kHz 以上. 

因为迟滞比较器实质上是一个施密特触发器，所以也可以用数字集成电路代替它，而 
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不必釆用线性组件 • 这样，甩一只通用型集成运算放大器和一片数字集成电路就能组成 
压控三角波和方波振荡器，它不仅有良好的线性度，而且元器件数量、连接线和功耗都能 
大大减小，电路如图 8-11 所示气 


25k/ 100k 


C560 P 


T \l^S T 2^ 丁 3, 


+ £( + 5V) 


R f 220k 卜 、 /c 


220k 


22k 


r 5 t 6 


只 2 220k 


-E (— SV) 


图 8-11 两片集成电路组的混合式压控振荡器 

图 8-11 中的数字集成电路是互补型 MOS 集成电路，共六只 MOS 管，三只 P 沟道 
增强型管子： r ” t 2 和: r 3 , 三只 N 沟道增强型管子： r 4 , t 5 和了 6 ,7\和： r 4 , t 2 和 丁 5 分 
别组成互补反相器， 然后与私， r 2 一起组成施密特触 发器. 互补反相器的输出高电位 
E g 几乎等于正电源电压五，输出低电位仏几乎等于负电源电压 - E ， 所以有 

E e ^ - E d = E 

互补反相器的翻转特性很陡，正、负电源电压又大小相等，方向相反，故可认为，触发器发 
生翻转的电位为零，据图中符号，即= 0 V 而 


因此，在 


Ri + R 2 U R 2 
=#， A = 0 时，可得下门限电位为 

I?' 一 77 — Rl 




同理，在 〜= Ej == — = 0时，可得上门限电位为 


故门限宽度为 


- E . 


( 8 - 10 > 


显然，就是积分器2的输出三角波的峰- 峰值. 从触发器输出端得到的方波的峰-峰 
值为 2 E 

流向积分电容 C 的电流为输入电流7/和反馈电流 J r 之差 • 根据图示接法，可知 


1/一 = [/+ 


Rn + Ra 
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r = — U - = Rn rj 

f Rf— RfCRn + Ra) sf 

反馈电流 A 则取决于开关管 T 3 的 状态. 为了使 t 3 的开启电压更负一些，将该管的衬底 
接到正电源当〜= E 时， T 3 关断， △ = 0. 所以，积分器从上门限电位向下 
门限电位积分时的充电电流为 


当 u sc = E d 


Id = //-/!=// 

E 9 T 3 接通，设导通电阻为 R 在漏极接地的条件下，反馈电流为 


i ? 3 + Ron 


Ron 约等于400込若选私》 R on ， 并将 tz 一 的具体值代入，可得 

^ =-^- U sr 

1 Rs RsiRn + Ra) 

所以，积分器从下门限电位往上门限电位积分时的放电电流为 


If 一 1\ 


R n + Rti \ Rj 


Ra\ 

rJ 


选择参数时，使 


则有 


Rf — Rn === R t 2 ~ 22?3 


( 8 - 11 ) 


C RfCRn + Ra ) sr f 

这样，充电电流 Ja 和放电电流 Ja 大小相等，方向相反，故充、放电速度相同，再加上充、 
放电期间的电压变化量都为 AE W ， 导致充、放电时间相等，输出波形 对称. 由式 ( 8 - 8 )，可 
得 

T _ T _ AE m C _ 2^(^.! + R^RfCE 

1 1 一 i 2 一 - 一 — 

If R 2 RnU sr , 

所以，输出信号频率为 ^ 

j _ 1 _ _ H ' U sr _ 

— Tr + T 2 ~ ^R^Rn + R^RfCE 

将条件式 (8-11) 代入上式，最后得 


fsc = ori ： U sr = bu sr 

SRiRfC b 

可见，输出信号的频率与输入电压成 正比. 

这个电路的额定工作频率为 50 kHz ， 动态范围超过三个数量级. 


( 8 - 12 ) 


三、压-频变换器 

我们把输出信号波形为矩形脉冲的电压_频率变换电路取名为压-频变换器，可用英 
文字母简写为 VFC . 压-频变换器在遥测系统、数字仪表和医用仪器中应用非常广泛.压- 
频变换器又是压_频模-数变换器的核心部件，在这种应用中，它的动态范围一般都在10 4 
以上. 若下限频率为1 Hz ， 为了分辨出这1 Hz 的变化，模-数变换器的计数时间(变换周 
期)至少为一秒，如果还要求延长这个时间，就可能无法满足遥测系统和数字电表的要求 
了.换句话说，模-数变换器所允许的最长变换周期，使压-频变换器的输出频率有一个最 
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低下限值，约为 1 Hz 左右. 这样，为了提高模 -数变 换器的精度，扩大动态范围，只能提高 
压-频变换器的额定工作频率，并尽可能减小非线性 误差. 围绕这些问题，提出了各种压- 
频变换器方案，可粗略分为简单压-频变换器和精密压-频变换器，前者简单，但精度不高， 
后者复杂，但精度很高，各有优缺点 . 1 

1•简单压-频变换器 

(1) 工作原理. 

简单压-频变换器主要由三部分 组成： 积分器、比较器和接在它们的反馈回路中的自 
动复位模拟 开关. 各种简单压-频变换器的主要差别在于复位方法、复位吋间的长短以及 
它对变换精度的影响 • 但工作原理基本相似，下面以晶体管作复位开关的压-频变换器为 
例，对这类变换器的工作原理和性能改进进行分析讨论. 

用晶体管作为复位开关时，非线性误差可低于0.1%,工作频率可从几赫兹延伸到几 
千赫兹. 

根据 DDZ - III 型电动单元组合仪表的比例积算器的要求，当输入控制电压为0— 6 V 
时，压-频变换器的输出脉冲频率应为0—10 Hz ， 图 8-12 所示电路能满足这个要求，它 
的满刻度非线性误差约为0.06%. 

迟滞比较器為的性能参数与开关管 r 的状态有关，当為输出为正向饱和电压，: T 处 
于接通状态吋，由于积分器為的反相端为“虚地'所以比较器為的同相端电位仅比地低 
一个： r 的饱和压降，若略去这个饱和压降，则比较器的上门限电位为 = o. 当為输 
出为负向饱和电压， r 处于关断状态时，為的同相端电位由私和込组成的分压器决定， 



图 8-12 用晶体管开关复位的压-频变换器之一 
( a ) 电路； （ b ) 波形 • 
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所以，这个比较器的三个参数为 


rE r 


E r 


• U ce , 




Rr + R 


-iE~U D )-U D 




一1 + ^^一〜) + … 


Ri 

i?i + i ?2 


E 


不难看出， AE m 旣是积分器输出锅齿波的峰-峰值，也是输电脉冲的峰-峰值，电路波形如 
图8-12⑹所示 I ' ^ ~ 

积分器不在正输入电压的作用下，由上门限电位万，积分 到下门 限电位的 
对间: Td 可由式 (7-48) 求得，考虑到这时开关管: T 关断，所以有 I 


丁 = r ^ E rn 〜 RiRfC F E 
. * 1_ 1^〜(尺 + 7? 2 1 

当积分器不的输出达到下门限电位 E wx , 比较器次改变状态，它的输出由负向饱和电压 
变到正向饱和电压，开关管 T 接通，二极管 D 反向偏置，故 C F 的放电电流为 

T 一 E ： V sr —Rfh 

ici ^- 

R 2 R f RiR f 

所以，由式 (8-8) 可得积分器由下门限电位积分到上门限电位的复位时间 T 2 


T — C pAE m ^_ RyRiRjCpE _ 

2 I a 〜 (Ri 十 Rd(R f E - 母 ]^) 

因为 R f » R 2 , 所以 T t » T 25 故输出脉冲频率^可表示为 


f sc 


1 〜丄 = ^1 + R 2 
T x +Y 2 〜 Y x _ R.RfCpE 


u sr - bU s 


(8 - 13) 


可见，这种变换器的输出脉冲频率只有近似线性关系，为了减小非线性误差，应使 
R f » R 2 . 电路中的两个电位器用来调零和调满刻度.输入电压为零时，调 100 i 3 电 位器， 
使输出频率为零，输入电压为 .6 V 时，调500 P 电位器，使输出频率为10 Hz . 因为调零与 
调满刻度相互影响，要反复几次才能调好. 

在有些变换电路中，希望变换电路有较高的额定工作频率，这吋，可釆用图 8-13 的方 
案，该电路的额定工作频率在1 kHz 以上，动态范围约三个数量级，非线性误差小于 (U % • 
这个电路的复位开关管 r 直接和积分电容并联，故放电电流差不多是 r 的饱和电流，可减 


小复位时间，提高额定工作频率. , 

在图 8-13 中，由 不 组成反馈通路具有方向性的迟滞比较器，由图 6 - 39 ( b ) 可知，它 
具有上行迟滞特性，输出高电位为运算放大器為的正向饱和压降，输出低电位由稳压管 


ZV 限定，为 


E d 


{E w + ?7 P ) 


当 A 和 D 匹配吋，两管的正向压降都为所以為反相端的电压为 


[/- ~ Ej — U D 

故由式 (6-97) 得此比较器的三个参数为 

’ Em H ) UD + t Eiff 

1 E mx U d 
,^ C , E W + U 
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( b ) 

图 8-13 额定工作频率在 1 kHz 以上的晶体管开关复位的压-频变换器 
0) 电路； （ b ) 波形 * 


^ E m 就是轵分器输出锯齿波的峰-峰值. 

若在一周期中，输入电压 C /, r 不变，则积分器4从下门限电位积分到上门限电位所 
需的时间：可由式 (7-48) 求得 

= RjCp ^ E m R t RfC P (^Ejy + Up ) 

〜 ' R F U sr —— 

积分器从上门限电位放电到下门限电位的复位时间 7 2 由 AE m 、 开关管: T 的饱和电阻和 
积分电容决定，和相比，了. 2 很小，可略去不计，故输出脉冲频率可表示为 

^ = T , + ¥ 2 ^ + t / p ) Usr ^ bUsr (8-14) 

所以，这个电路的输出脉冲频率与输入控制电压也只有近似线性关系，开关管: r 的饱和电 
阻愈小，线性度愈好.由于放电时， r 有一定的饱和电压，故比较器反相端的基准电压不 
能低于饱和电压，以保证电路正常工作. 

(2) 性能改进 

复位吋间引起的非线性误差可以通过电路改进使其 下降. 在晶体管开关复位 的压一 
频变换器的基本电路中，增加一些元件，可以补偿复位吋间引入的非线性误差，电路如图 
s - 1 4 所示，图中 0) 为原型电路， Ob) 为改进电路，两者的差别仅在于积分反馈回路中多了 
一只电阻，其目的是使复位时间与输入电压联系起来，以便消除复位吋间带来的非线性影 

响. 





在图 8- l 4( b ) 的改进电路中 9 在复位结東瞬间，积分电容上的电压为开关管 T 的 
饱和压降，可近似为零，加上 A 》 的条件，可近似认为复位结束瞬间，次的输出电压 
为零.这样，在正输入电压 K 作用下，积分器次亩零贵尚积分，它的输出电压—达到 
单限比较器為的门限电位一均吋，為输出由低电位变为高电位 ， D 正向偏置，开关管 r 
接通，再次复位，形成压控振荡. 






Xc) 

图 8-14 非线性误差的补偿 
( a ) 原型电路； （ b ) 改进电路； （ c ) 波形 • 


设负向积分时，木输出〜由零积分到一尽的时间为则有 


u scX == — Ej = 一 If 


(^Rf + 




因为 If — U Sf / Rfy 所以有 
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T , 


Rf C jfEi 
.. : U sr — 

设复位肘间为 t 2 , 则输出脉冲频率可表示为 


r f c f 


i sc 


T 1 + T 2 


RfC^Ei 


Rp Cp T2 


调节心，使 R F c F = r 2 , 则上式变为 

fsc= ^~~Usr = bU sr (8 - 15) 

RfCpEj 

这样，复位时间: T 2 的非线性影响就被克服了.当然，完全补偿几乎是不可能的，不过，如 
果输入电压变化比较缓慢，经过仔细调整，这种方法还是能够大大提高变换器的线个生 

度. 

另一种克服非 ft 性误差涵方法是将比较器的门限电位和输入信号联系起来，以便补 - 
偿复位时间的影响，电落如图 8-15 所示％该电路的另一个特点是仅用一只运算放大器 
就完成了积分和比较两縣功能，所以电路简单，性能也比较好.它的动态范围为10 3 ,灵. 
敏度为300 Hz / V , 输入电压范围为 0—20 V ， 电容复位时间为 15>， 非线性误差约为 
土 0.015%. 



(0 ( b ) 

图 8-15 利用门限电位来补偿复位吋间引起的非线性误差 
( a ) 电路； （ b ) 波形. 


图 8-15 电路由晶体管 T 复位，脉冲电压从 T ' 集电极取出.复位吋， C F 两端的电压〜 
几乎为零， A 处于导通状态.复位结束后，在正输入电压作用下，积分器负向积分， 
流过 A 的电流 A — 而 

/l = ^±Zi 
T — U sr 

7/ — 乂 

故有 

i Di = Uc a , ( 8 - 16 ) 

Ri Rf 

在负向积分时间 乃中， 积分器 j 的输出电压〜 i 不断下降，且趋向一巧，所以 A 逐渐减. 
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小，与此同时， \ 也逐渐减小. 当^ 下降到零， A 反向偏置，将运算放大器 j 的负反馈 
回路断开， Z 的功能从积分转变为比较，在此瞬间，2的输出电压迅速达到负向饱和 
电压，并通过认使广导通，于是 z>3 正向偏置，开关管 r 接通，新的复位开始.可風， 
/^ = 0的瞬间是复位开始时刻，所以，令式 (8-16) 右边等于零，可求得门限电位 

E rn = ^U sr -E j 

R f … ( V . 1 

这就意味着，门限电位与输入电压有关，积分电容上的电压〜积到何值复位，由输入电压 
和基准电压决定. , ^ 

因为积分电容两端电庄在负向积分中的电压变化暈为 

MJ C « 0 — E m ^ E ) — ^ U sr 

R f 

若在一周期中仏，基本不变，则由式 (7-48) 可求得积分电容两端电压负向充电时间1为 

T — RjC F AU c _ RfC F Ej 一 r c 
1 一 U^r 一 - ^ U sr ^ 1 F 

如果复位时间为乃，则输出脉冲频率可表示为 

f — 1 - _1 

SC t + h ‘ M^L — Ri c F+T2 

Us f 

调节私，使 RiCf ^ T 2 , 上式变为 

f sc =--- U sr = bU sr (8-17) 

" R f C F E j 


一艮(一 15 V ) 



(c) 

图 8-16 采用单结晶体管开关复位的简单压-频变换器 
( a ) 简单电路； ( b ) 改进电路； （ c ) 波形. 
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这样，输出信号频率与输入控制电压有了精确的线性关系. 

图中的电容 c 2 可以保证在 T 未接通之前，运算放大器^的输出电压心,能够突跳到 
负向饱和电压.电容 G 可加长晶体管 T 和: T 的接通时间，以便积分电容 C 有足够的吋 
间放电到零 . G 和 C 2 的大小可通过实验调整决定. 

除了用晶体管作复位开关外，也可用单结晶体管、二极管或场效应管等作复位开关， 
电路分别见图8-16、图 8-17 和图 8-18. 对图 8-160) 的电路，若略去复位时间 T 2 , 则输 
出脉冲频率 L 可表示为 


fsc 


Usr 


r x + t 2 t, rc(jj d + iiE e y 


-bU s 


(8-18) 


式中， W 和 t / D 分别为单结晶体管 T ' 的分压比和结的正向压降.这个电路的非线 
性误差也主要由复位时间 A 形成，若变换器的额定工作频率为10 kHz , T 2 = 0.1 f ， 则 
由7 2 引起的满刻度非线性误差达 0.1 %.为了消除非线性误差，可采用图 8-16( b ) 的改 


o 2CK12 




图 8-17 采用二极管复位的简单压-频变换器 
( a ) 电路； ( b ) 波形. 


进电路 [5] ，这吋，输出脉冲频率为 

f — 1 —— _ Us, __ 

" T x + T 2 RC(U d + 7jE e ) + ( r 2 - Ca w R w )U st 

若仔细调节的分压系 数#, 使 T 2 = Ca w R w , 则上式简化为 


RC{U d + 7/E,) 


(8-19) 
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图 8-18 采用场效应管复位的简单压-频变换器 
( a ) 电路； （ b ) 波形. 


可见，像晶体管复位的改进电路一样，线性度也能大大改善.这类电路的额定工作频率约 
为 1—10 kHz . 

对于图 8-17 的由二极管复位的压-频变换器有 

T — 2R t R 1 C v (jE w + 2Uq) 

1 R F U sr 


T = 2R t RfR n C F (jE w + 2?7 P ) 

2 R F [RfCE W + 一 RflU sr ] 

通常有 T 2 « ，故输出脉冲频 率心可 表示为 

f =---^ — =-- —- U sr — bU sr 

T x + T 2 Tx 2R t R f C P (E w + 2U d ) 


( 8 - 20 ) 


为了降低复位时间 T 2 产生的非线性误差，应 使均》 这种电路的动态范围可达三个 
数量级以上，精度高于1%* 

对于图 8-18 的由场效应管复位的压-频变换器有 [6] 


卜点广今广 ^ u ， bu . 

这个电路的额定工作频率可达10 kHz ， 线性度为 0.1 


(8 - 21 ) 


2•精密压-频变换器 ‘ 

上述简单压-频变换器的精度和动态范围受到限制的根本原因在于复位电路具有非 
线性特性，虽然可釆取适当方法进行补偿，但补偿总是不完全的或者适用范围很狭窄•因 
此对于这类简单变换电路，提高精度的主要措施是缩小复位 时间. 若要使非线性误差从 
0.1%提高一'个数量级，达到 0.01 %，则复位时间必须减小到最小信号周期的 0.01 %以 
下. 当额定工作频率为10 kHz 时，信号的最小周期为 0.1 ms ， 这样，复位时间必须小于 
0.01 简单变换电路通常很难满足这个 要求. 因此，必须改进复位电路，限制它的非线 
性 影响. 最常用的方法是电荷平衡法，而集成压-频变换器几乎都是按这种方案设计的 • 
利甩这种方法，可以得到精度很高、动态范围很宽的压-频变换器 • 

(1) 电荷平衡原理 

精密压-频变换器依据的电荷平衡原理可用图 8 -1 9 来说明 • 图 C 0 是电路框图，图 
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( b ) 是它的波复位电路由定时电路、恒流源 h 和模拟开关 A ， d 2 组成，复位电路的工: 
作由比较器為控制.每当比较器的输出从高电位变到低电位时，定吋电路就输出一个脉: 
宽固定为 T , •的负脉冲，使 D 2 截止， A 导通，可见，比较器的输出每变换一次扶态，复位电& 
路就从积分电容上取走一份固定的电荷量 A 乃. 





(0 



(b) 

图 8-19 电荷平衡原理 
( a ) 电路； （ b ) 波形. 


输入电流&加入后，积分器 A 负向积分，当4输出电压下降到单限比较器為的门 
限电位 一 时，為的输出从高电位变成低电位，于是复位电路从积分电容上取走一 
固定电荷量 IjTj , 因为 Jy 总大于；，所以在定时电路输出负脉冲期间，积分器為正向积 
分，直到定时电路恢复原状，又才开始下一个周期.显然，在一个周期中，积分电容得到的 
电裙量与放出的电荷量应相等，即 

i f m 

所以，输出脉冲频率可表示为 


fsc — 


JL == h 

T sc IjTj 


( 8 - 22 ) 


由式 (8-22) 可以看出，利用电荷平衡法，输出脉冲频率与输入电流有精密的线性关 
系.这种方案可使非线性误差降到0.005%以下，这是因为这种方案与简单压-频变换器 
不同，它在复位电路中釆用了两个精密部件一定时电路和恒流源，这就使放电电荷量与 
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输入信号无关，始终为定值，提高了变换电路的线性度.这种方案的另一个优点是易于集 
成化，通常将积分器、比较器、定时电路、恒流源和缓冲输出级集成在一块硅片上，应用时 
加少量元件，就能调节比较器的门限电位、定时电路的输出脉宽和恒流源的输出电流， 
从而提高了这类器件的适应 能力. 

(2) 由通用型运算放大器组成的精密压-频变换器 

利用通用型集成运算放大器，按电荷平衡原理组成的精密压-频变换器示于图 8-20 
中 [7] ，电路仍由积分器4、反馈通路具有方向性的基型迟滞达较器决和复位模拟开关 A 
组成，但与简单压-频变换器不同，这里的比较器的门限电位不是独立的，而与输入控制电 
压有关，其目的就是按电荷平衡法来消除复位电路的非线性. 

在下面的分析中，假定图 8-20 中所用的六只二极管 D 广 D 6 都是匹配的，它们的正 
向压降都等于我们先分析比较器不的上、下门限电位和门限宽度.将次组成的比 
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(b) : 

图 8-20 由通用型运算放大器组成的精密压-频变换器 
O ) 电路； 0) 波形. 

较器和图 6-39( b ) 相比可知，这个比较器具有上行迟滞特性，為反相端电位 t /- 就是该 

电路中的由电路可得 ‘ 

- - U sr = E j 

Ri+ R 2 
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桥路中 a 点的高、低电位与该电路的和相对应.当為输出为正向饱和电压 E 找 
时，桥路 中认和仏正向 偏置，所以， a 点的高电位为 

Eg — U D 

当為输出为负向饱和电压时，桥路中 Z ) 5 和认正向偏置，所以，〃点的低电位为 

E d 篇一 （ E w +U d ) 

根据条件式 (6-95) 的要求，只要输入电压在它的整个变化范围内，满足 


一- E^r 


R x + R 2 


Usr < U L 


( 8 - 23 > 


则為组成的比较器就能正常工作，这吋，三个性能参数可由式 (6-97) 求得 

f E 17 —及 2 ( 兄 + 尺它) 一 JJ 

L mx 


Y 

\ 


R^R, + i? 2 ) 


R x + R 2 


( 8 - 24 > 


t( 


Ri + Ri 


所以，积分器為输出锯齿波的峰-峰值为比较器為输出脉冲的峰-峰值为 


复位电荷是通过开关二极管 A 送到积分电容 c F 的.当比较器爲输出为正向饱和 
电压 Ew 时，二极管桥路中6点电位为 U b = E w + U D , 所以 A 正向偏置，当為输出为 
负向饱和电压时， U b = - U D ， 认反向偏置，可见，决输出为时，变换电路处. 
于复位状态.若使為输出位于的时间 间隔乃 恒定，通过 A 送到积分器次的电流, 
也恒定，则就满足了电荷平衡法的要求. 

在 A 正向偏置时，在上的压降为 


E w + U D — U D 


所以，流经 A 的复位电流乃为 


( 8 - 25 > 


这样，复位电流 A 的恒定性仅取决于稳压管和电阻的精度和稳定性，以及各二极. 
管的匹配程度 • 

复位时，送到积分电容 G 中的电流为 乃一 乃，因为在整个输入电压变化范围内，为 
了保证电路正常工作，总有/；>//,所以复位吋，积分器的输出将由上门限电位积: 
分到下门限电位 E mx , 如果一周中， C /# 基本不变，//也就基本不变，则复位时间乃 可由 
式 (8-8) 求得 - 




CpAE m 
h - If 


考虑到 I f 


-， 以及式 (8-24) 和 (8-25) ，上式变为 


RtRfiCpi Ei 


R P E, 


Rl + ^2 
㈣ 
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若选 


Ri _ Rn 
Ri + R 2 ~ R f 


( 8 - 26 ) 


则有 


R t Rfi Cp 
一 R 「 


( 8 - 27 ) 


可见，在满足条件式 (8-26) 时，复位时间乃也为常数. 

将式 (8-25) 和(8-27)，以及& = ^•代入式(8-22)，得本电路的输出脉冲频率为 

R f 



Rf 

R t Rf(J pE 


Usr - bU sr 


( 8 - 28 ) 


这样，输出脉冲频率与输入控制电压有精密的线性关系.通过上述分析不难看出，这 
个电路消除非线性误差是依靠下列条件来保证的：第一，电路中元件特性是理想的，特别 
是积分运算放大器的输入偏置电流和开环增益，以及比较器的转换速度等性能是理想的. 


第二，各二极管性能良好，且相互匹配.第三，条件式 (8-26) 精确满足.微调 电阻兄 ，可 
调节条件式 (8-26) 的精度.改变电阻見，可调节电路的变换系数之这个电路的动态范 
围为1 一 10 4 Hz ， 非线性误差低于0.02%，总精度可达0.04%. 


(3) 混合式精密压-频变换器 


上述电路要进一步提高精度 ，限 制条件太多，考虑到在电荷平衡法中，变换器的精度 
主要取决于恒流源和定时电路的质量，因此，可用吋钟脉冲控制的数字电路作为定时电 
路，提高复位时间 A 的精度，甩电压-电流变换器来提高恒流源//的精度.由线性电路 
和数字电路组合成的压-频变换器，线性度可高到0.005%.图8_21是这种混合电路的方 
案之一，图 ( a ) 是它的电路，图 Cb ) 是它的工作波形. 

这个变换器的复位电路包括恒流源^ 3 、时钟脉冲发生器、 D 型触发器、电平匹配反相 


器心和 F 2 、 以及场效应管模拟开关和 T 2 . 复位电流由恒流源為提供.為同相端 
电位被稳压管 ZV 稳定，考虑到同相端电位等于反相端电位，所以上压降等于的 
稳 定电压可见恒流源的输出电流为 



( 8 - 29 ) 


只要和稳定不变，复位电流//就是固定值了. 

复位吋间 A 的精度由复位电路其余部分保证.吋钟脉冲发生器采用石英晶体稳频， 
精度很高，在压_频变换器中，常用谐振频率为100 kHz 的石英晶体，所以时钟脉冲周期 
^ = 10^这也是复位电路的复位时间.时钟脉冲加到 D 型触发器的时钟脉冲输入端 
“ cp ”， 专用集成比较器為的输出送到 D 型触发器的数据输入端 “ D ”， D 型触发器的两个 
输出信号，分别通过反相器进行电平位移后，用来控制模拟开关:和： r 2 的接通或关断， 
电路的连接保证在同一时间里，一个接通，另一个就必然关断 . 7 V 关断进行输入信号积 
分， 这吋恒流源的输出电流•经：^返回电源，与积分器无关； 接通时进复位，复位 
电流通过 A 送到积分器，所以复位 吋间乃 取决于一周期中接通时间的长短，这个时 
间又由 D 型触发器的状态决定 • 

D 型触发器是一种具有维持-阻塞功能，并由吋钟脉冲正沿触发的触发器，它的真值 
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—( b ) 

图 8-21 时钟脉冲定爵的精密压-频变换器 
0) 电路； （ b ) 波形. 



表如表 8-1 所示，表中&是时钟脉冲从 “0”变“1”以前的时 
间，〜 +1 为时钟脉冲从“0”变“1”以后的吋间，可见，当时钟脉 
冲由“0”变 “ l ” fl 寸， D 触发器能把数据输入端 “ D ” 的信息接收 
进来送到‘力”输出端.这样，当积分器负向积分而没有达到 
零交比较器為的门限电位 = 0 之前，由于比较器输出 
为 “0”， D 触发器的£)= 0,豆=1，将继续保持乃关断、 
T 2 接通的状态.如果在 A 时刻(见图. 8-21 b )， 积分器输出〜:下降 到零， 比较器输出〜 2 
将由“0”变“1”，所以紧接 A 之后，在/ 2 吋刻出现的第一个时钟脉冲，将使 p = 1，0 = 0, 
导至了1 接通，: r 2 关断，可见，/ 2 时刻是复位起始吋刻.由于复位电流&很大，所以一旦 
复位开始，积分方向就被迫反向，变成正向积分，只要•足够大，就能保证积分器输出向 


表 8-1 真值表 

tn ^»+i 

D 端 0输出端 0输出端 

0 0 1 
1 10 
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Jl 积分经过 = 0 的时刻心落在下一个时钟脉冲出现吋刻、之前，所以，在下一个时 
钟脉冲未来之前，在6吋刻，比较器输出已恢复为低电平“0”，一且在^时刻出现时钟脉 
冲， D 触发器的 “)6” 端就接收 “ ZT 端信息变为 P = 0, Q - 1，使 A 关断， r 2 接通，可见， 
t 4 吋刻是复位结束吋刻.从&到^刚好经历吋钟脉冲的一个周期这就保证了复位吋 
间的精度. \ ■ 

将式 (8-29) 和 I 广 U sr /R f 代入式(8-22)，得本变换器的输出脉冲频率为 

fsc = * ~—— U sr — bU sr (8-30) 

R i T j E w 

这种变换器的精度不难达到 0.01 %，动态范围可达10 5 .改变均可调节变换器的灵 敏度. 

一般来说，数字电路精度可以很高，混合式压-频变换器的精度限制主要来自线性电 
路部分，其中积分运算放大器输入偏置电流的影响尤甚，它常常限定了一个最小输入信号 
电流，所以在这类变换 器中， 要用低输入偏置电流和低输入漂移的运算龙 (大 器作积 分器. 
为此，可选用具有场应管输入级的运算放大器，它的输入偏置电流很小，故能扩大变换 
器低端的动态范围，提高 精度. 但场效应管输入级的缺点是输入失调电压较大，不过，由 
式 (5-153) 可知，若信号源内阻很高，则放大器失调电压的影响将退居次要地位，所以，为 
了和具有场效应管输入级的积分运算放大器相配合，不仅复位电流 A 应由具有高输出电 
阻的恒流源供给，信号电流//也最好改由电压-电流变换器提供，以便提高信号源的内阻， 
将这类变换器的精度再提高一步，图 8-22 是按此设想组成的混合式压-频变换器' 



图 8-22 具有电压-电流变换前置级的混合式压-频变换器 


将图 8-22 和图 8-21 相比可知，除了比较器和输入级不同外，其他基本 相似. 复位电 
流乃由恒流源 次提供 ，其值为 


RiE\v\ 

Cr 2 + r 3 )r e 


(8 - 31) 
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利用压-频变换技术组成的模-数变换器已广泛用于各种数字仪表和遥测系统.压一 
_ 频模-数变换器的典型框图如图 8-23 所 

^~~-压-频变换器 — im 汁一 H 擎 不 • 

1 - 广门~~^ | I § 图 8 - 23 的模-数变换器每来一次启 

启动脉冲，「： . I 出动脉冲，进行一次模-数 变换. 模拟信号 

U sr 经压-频变换器按比例变换成频率信 
号 




复位 


门 


压-频变换器 


复位吋， A 经场效应管模拟开关 r 3 送到积分器為实现复位，信号积分吋，经稳压管 
力『 2 返回，与积分器不发生关系. 

复位时间 T ; •由晶体稳频的时钟脉冲发生器的周期 决定. 因为吋钟脉冲频率为 5 kHz ， 
故复位吋间 A = 200 " s . 卜 

^信号电流 A 与输入电压的关系由电压-电流变换器4决定.為是整个变换器的 
前置级，它具有同相结构，以保证变换器具有很高的输入阻抗，对信号源不产生什么影响， 
从而将输入电压精确地变换成输入电流八不难证明，两者之间的关系为 

Z 广 (8-32) 

可见 ，勾与 I /, f 成正比 • 通过场效应管 A 由积分器 积分. 为了使有适当的漏-源偏 
置电压，将积分运算放大器同相端电位固定在+ 7 V . //使积分器木的输出由负向正方 
，向积分，当為输出变正吋，7%接通， D 型触发器的 “ D ” 输入信号变“0”，可见，在 “/)” 墙 
变“0”后的第•一个时钟脉冲到来时，复位就开始，并经历一个吋钟脉冲周期而结束. 

将式 ( 8 _ 3 i ) 和 ( 8 - 3 2 ) 代入式 ( 8 - 2 2 ) •，得本电路的输出脉冲频率为 


f _ + R,XRi + R f + Rj) v 

JSC R ^ RfE^y sr 


bU s 


(8-33) 


必须指出，当积分运算放大器选定后，最大允许的积分电流就被限定了，在这种限定 
条件下， A •的大小也直接关系到动态范围的扩大和变换精度的提高.理论上讲，//愈大， 
复位吋间愈短，动态范围就能扩大，精度就能 提高. 显然，只当积分电流//和有效复位电 
流/； - If 都取最大值吋，才能缩短变换周期，提高额定工作 频率. 可见，若积分运算放 
大器额定工作电流为则应使& = 2I scM , I srM = I scMp 才能达到上述 目的. 因此，如 
果扩大动态范围的下限值是依靠积分运算放大器的低输入偏置电流和低漂移性能指标的 
话，则在运算放大器选定后，扩大动态范围上限值将主要依靠…和/,…的正确选择•在 
图 8-22 的电路中，义选为 2 . 5 mA , 在最大输入电压 C/, rM = 200 mV 吋，对应的额定工作 
频率为 2.5 kHz . 

四、 压-频变换_ 的应用 

压-频变换器具有精度高和抗千扰能力强等一系列优点，应用很广，现举几例说明如 

下： 


L 压-频模-数更换器 


定时器 


计数器 


400 • 


图 8-23 压-频模-数变换器 


fsc = bU^ 







频率信号送到控制门，控制门每次开启的时间由定时器固定为 r , 所以计数器在时间: r 内 
的计数汉为. 

N = Tf sc = bTU sr (8-34) 

这样，就把模拟信号变换为数字信号了. 

常用的压-频变换器的动态范围为1一10 4 Hz ， 有的最高频率可达50 kHz 或6 MHz . 
如果图 8-23 中的压-频变换器具有1 一 10 4 H Z 的动态范围，定吋器的输出脉冲的脉宽为 
一秒，计数器是四位二-十进制计数器，则此模-数变换器的分辨率为1/10%换句话说，模 
拟信号引起1 Hz 的频率变化，这个变换器就能分辨出来.这样，模-数变换器能分辨的是 
四位二-十进制数的一位最低位，可见，上述各部件的参数配合是合理的.计数器也可用 
二进制计数器，如果用十二位二进制计数器，则满计数所需的脉冲数为4096,故对10 kHz 
的压-频变换器来说，定时器的脉宽仅需要 0.4096 秒就够了，这时，变换器对二进制数的 
分辨率为 1/4096. 可见，在常规应用中，压- 频模- 数变换器的变换吋间一般在0.5_1秒， 
这在各种模-数变换器中，算最长的了，但对测量系统而言，这个吋间往往还是允许的.若 
釆用额定工作频率为50 kHz 或1 MHz 的压-频变换器，在同样的分辨率要求下，变换时 


间可以缩短. 

由于压_频变换器具有较高的噪 
声抑制能力，故特别适用于遥测系统. 
在这种应用中，可将一次测量元件、测 
量放大器和压-频变换器置于现场，将 
被测模拟信号变换为频率信号后，再 
进行远程传输，从而排除了传输过程 
中各种干扰带来的影响.计数器和定 
时器置于中央控制室，以便对信号进 



图 B -24 遥测电路 


行接收和处理，电路安排如图 8-24 所示. 一次测量元件对温度、流量、压力或其他形式的 


物理量进行测量，并把它们转换成 电量. 测量放大器常用第五章第四节介绍的差动运算 


放大器，因为它具有较高的共模抑 制比. 如果共模干扰很大，测量放大器还不能将其抑制 


掉，则可以串入一级光电耦合器件，以便消除强大的共模 干扰. 


多路选通 
控制门 



图 8-25 压-频变换器和微型处理机组成的多路数据处理系统 
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将压-频模 _ 数变换器和微型处理机结合，可实现多路数据处理，框图如图 8-25 所示， 
每个数据通道具有自己的一次测量元件、测量放大器和压_频变换器，但计数器和定吋器 
公用，由微型处理机通过译码器控制多路选通控制门，使计数器和定时器分吋工作，最后 
由微型处理机完成多路数据处理. 


2 . 比率压_频变换器 

由式 (8-22) 可知，精密压-频变换器本质上是把两个电流信号之比变换为频率^所以， 
如果复位电流 /;• 的大小由另一信号控制，就能将两个信号电压之比变换为频率，电路如 
图 8-26 所示气 与图 8-22 相比，除了恒流源用电压-电流变换器為代替，输入级为了电 
平匹配多加一级电压-电流变换器為外，其他部分基本相词. 


i ? 2 4.7 k 



图 8-26 比率压-频变换器 


在图 8-26 中，如果选用=私= 私， 则通过场效应管: T 3 送往积分器的电流7/为 


1 广 1 t 

相当于复位电流//的第二个信号电流为 



将上两式代入式 (8- 22)，得输出脉冲频率为 


千 Re 2 Usrl & Usrl 

REiT, U sr2 ~ U sr2 


(8-35> 


式中，：^为时钟脉冲周期，在吋钟脉冲频率为10 kHz 时， 7 V = 100 

这个比率压_频变换器的动态范围为一个数量级，额定工作频率约为 2 kHz ， 最大误 
差为0.15%. 
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如果按图 8-23 的方式，用比率压-频变换器代替该图中的压-频变换器，就组成了比 
率压-频模_数变换器.当然，用两个独立的压-频变换器，经过分频，也可按图 8-23 的方 
法组成更精密的比率压-频模-数变换器. 

3 •乘法器 

利用压-频变换器能组成精密乘法器，两个模拟量相乘的结果，可以用输出脉冲频率 
表示，也可用模拟量表示. 

; (1) 压-频乘法器 

压-频乘法器的两个相乘量为模拟信号，乘积用频率信号表示，框图如图 8-27 所示， 
它包括两个压_频变换器和一个由定时电路控制的模拟开关 



图 8-27 压-频乘法器 

图 8-27 中的定时电路将压_频变换器 1 的每一个输出脉冲整定成脉宽恒等于乃的 
脉冲，这个脉冲用来控制模拟开关如果压-频变换器1的输出频率为 M 则模拟开关 
&在单位吋间里的总闭合时间为 j x T u 开关&串联在压-频变换器2的输入级与积分器 
.之间，这样，就把连续的信号电流7/调制成脉冲电流//，所以送到积分器积分的平均电流 
为 

= fiTJf 

因为信号电流 A 与输入电压 W f 2 成正比，所以有 

If ~ a 2 U sr2 

这样 

7 / = a 2f\TJJ sri 

此外，还有 

fi = b x \ J $n 

fsc ^ JJ srl = b 2 fiT l U sr2 

可见 

U = W\U srl U srl (8-36) 

式中 ，&和 h 分别为压-频变换器 1 和 2 的变换系数.由式 (8-36) 可以看出，图 8- 27 能 
实现压-频乘法运算 • 

图 8-27 中的两个压-频变换器可采用图 8-22 中的电路，再由数字电路组成的定时电 
B 各来实现两者之间的联系.利用式 (8-36) 的结果，可以组成许多有用的数字仪表，例如， 
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让/〃代表功率，再用计数器按固定时间对此频_计数，就组成了数字式电度表 
(2) 模拟乘法器 


模拟乘法器的乘积要求用模拟电压显示，在图 8 - 2 7的电路后面，再接一个频率-电压 



变换器，就能达到这个 目的. 不过，这种方案太复 
杂，又不 经济. 最简单的方法是把比率压-频变换 
器接在积分放大器的反馈回路中，组成模拟乘法 
器，电路如图 8- 28 所示. 

在图 8-28 中，根据式 ( 8 - 35 ) 的结果，比率压- 
频变换器的输出信号频率可表示为 


具有此频率的电压信号经 RA 滤波后，得 

= a 


这个电压与另一个输入电压 [/, rl 由积分运算放大器 积分. 在定态吋，积分电容两端电压 
不变，没有电流流经积分电容，所以有 


Rn Rf 

将^\代入上式，并取 i ?" = i ?/， 得 

^ sc = — U Sfl U Sf2 ( 8 - 37 > 

a 

从而实现了模拟乘法运算 • 

图 8-28 中的比率压-频变换器可采用图 8-26 的电路，它可在一个数量级的范围内， 
实现乘法运算，精度可达 0.3 % # 由于积分器本身就有滤波作用，在实际应用中通常可将 
滤波器省去 • 


图 8 — 28 电路的动态范围太窄，但适当改进可把动态范围扩大，电路如图 8_29 所示⑽ ， 
这个电路的动态范围可达四个数量级，相对误差小于读数的若输出变化范围限于两 
个数量级，则相对误差可下降到 0 . 2 %. 

在图 8-29 的模拟乘法器中，它的组成原则与图 8-28 相同，但要求各部件更精密•位 
于反馈回路中的比率压-频变换器由下列单元组成：电压-电流变换器為，卓和积分 
器為，晶体管 7 V 组成的比较器，吋钟脉冲发生器、 D 型触发器和模拟开关 r 7 , r 8 等组成 
的定时 电路. 由式( 8 - 3 5)可知，在的条件下， D 型触发器的输出脉冲频 
率为 


式中，为 D 型触发器输出脉冲的宽度，亦即吋钟脉冲发生器的周期，由于时钟脉冲发生 
器的频率为 100 kHz ， 所以 r y = 10 

主通道由下列单元 组成： 电压-电流变换器為，它将输入电压变换为信号电流 A , f 亘 
流源為，它为积分器提供固定的复位电流/ 3; 积分盛木;滤波电路 R t C 1； 起缓冲作用的 
射极输出器了 5; 以及场效应管模拟开关乃。和 r n . 木难看出，主通道是按电荷平衡原理 
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组成的，在 D 型触发器的一个工作周期 T 中，当整个电路达到定态后，积分器得到的积 
分电荷量应与复位电荷量相互平衡.因为模拟开关 r 1() 和的接通和关断由反馈通道 
中的 d 型触发器的输出脉冲控制，所以， A 。的接通时间精确等于时钟脉冲周 期:^ ，故复 
位电荷量为/ 3 了而一周期 T 中的积分电荷量为所以有 
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hTi = hT 
而 


Rex 



再利用式 ( 8 - 38 ) 的关系，得 

Use- — - U srl U sr2 ( 8 - 39 ) 

上式就是这个电路的输出电压与两个输入电压的关系，它实现了模拟乘法运算.当输入 
电压为 10mV—lV 时，测定的相对误差低于读数的 1 %， 当输入电压为0」一 IV 时，栢 
对误差低于 0.2 %，温度系数为 0.02 %/。<3. 

这个电路获得较好性能的主要原 因是： 第一，采用了具有场效应管输入级的运算放 
大器作为积分器，而且积分电流都通过恒流源或电压-电流变换器供给，所以不仅输入偏 
置电流及其漂移的影响大大下降，输入失调电压影响也因电流信号源阻抗很高而显著削 
弱，从而提高了小信号的运算 精度. 第二，为了保证关系式 ( 8 - 38 ) 的精度，注意了电阻 
及抑，和及现的精确 匹配. 第三， 为了减小输入偏置电流及其漂移对各电压-电流变 
换器和恒流源的影响，按同相端和反相端外搂等效电阻相等的原则，选用 
R e2 = Rp2, 化 4 = % 3 , 弁在选择恒流源 / 3 之值吋，也尽可能使 R E3 ^ a w R w . 第四，对 
场效应管极间电容对复位时间的影响进行了 补偿. 在场效应管的接通和关断两种状态 
中，场效应管极间电容和上的电荷量是不同的，因此，当场效应管模拟开关状态 
变化时，它有一个恢复过程，这就使管子的开关过程比栅极控制电压的变化有一定的滞 
后，滞后时间的大小与极间电容电荷的恢复时间 有关. 在恒流源的情 况下， 例如电路中的 
A 。 和 T n 管，由于/ 3 恒定不变，所以极间电容电荷的恢复时也固定不变，这种固定恢复 
时间带来的影响，可调节电位器及灰来 补偿. 但对 r 7 和 t 8 管则不同，电流 J 2 不是固定 
值，它随输入信号电压变化而变化， A 小，极间电容上电荷量恢复慢，大，恢复快， 
所以开关管7>和7 8 的接通吋间随 J 2 变化，不同，误差 不同. 为此，在电路中加入了 
liopF 加速电容和起压控电阻作用的场效应管 r 9 ，这个压控电阻 r 9 跨接在 7V 的栅-源电 
极之间，当 r 7 的控制电压从低电平变到高电平，即 D 型触发器的 “ P ” 端从0变到7 V 时， 
压控电阻迅速将 r 7 的的电荷放掉，让 7 V 立即接通，而与 J 2 的大小 无关. 

习 题 

题 8-3 在图 8-6 中，根据图中所注具体参数， 试求： 

0) 输出电压的有效值； 

(2) 在〜=1 一10 V 时，? 

(3) 为什么说，改变输入电压的大小，就相当于改变了积分器的时间常数？ 

题 8-4 在图 8-9 中，若;= 20 I = 0—10 V ，其他参数如图所示， 试求: 

(1) 方波和三角波的峰-峰值； 

(2) 输出频率变化 范围； 
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(3) 若将不 输出端的反馈线改接方波输出端，在上列参数下，电路是否能正常工 
作？ 

(4) 若[~<0,电路是否能正常工作？电路应作何改动才能正常工作? 

(5) 将為增益改为 f 10,定性绘制各输出端 波形. 

M 8-5 将图 7-32 改成压控振荡器和压-频变换器.！ 

题 8- 6在 i ? 2 = lkH = 5 V 时，求图 8 _1 2 电路的输出频率和非线性 误差. 

题 8- 7图 8-13 中的稳压管也可用 2 DW 7 C ， 若其他参数不变，试求= 5 V 时 
的输出频率，并绘制波形图. 

题 8-8 按图 8-14(0 所示参数，在 U Sf ^5 V 条件下，将波形图 ( c ) 中的各量具体标出 • 
题 8-9 估算图 8_3 L 6( a ) 在 U sr = 0—5 V 时的变频范围 • 

题8_10根据图 8-17 所列参数 ，在〜 =10 mV —10 V 时， 试求： 

(1) 锯齿波和输出脉冲的峰-峰值； 

(2) 调频范围^ r ^ ^ ^ ; 

(3) [7〃 = 10 V 时的非线性误差； 

(4) 若将电路中开关二极管 D 反接，电路在什么条件下才能正常工作？绘制疋常工 
作条件下的波形. 

题8-11若 R on ^ 200 据图8-18中的参数，试 求 〆 . 

(1) 变换系数。 

(2) U Sf = 5—500 mV 时的 ^ 的范围 • 

题 8-12 在图 8-19 中，若 R f = 10 LQ ， U sr ^ lOV , l ] = 2 mA 时，/“ = 10 kHz ， 则 
定时电路的脉宽: T / 应选多大? 

题 8-13 在图 8- 20中 ，若& 调节为4 LO , 试求: 

(0 = ? 

(2) 若要使 〜《10 V 肘， /^=10 kHz , 

( 3 ) 在积分过程中，分折刀2的偏置情况 • V ； r L ： ： 

m 8-14 推导关系式(8-3 2 ); 在私 =15城吋，求图 8 _ 22 的变换系数 A 

: ' v • . ■ 1 l ： . ••• • • ■ - "* v, • 

第三节电压-时间模-数变换器 

如 / > 二 ... .卜 . ； ：’ v . n 

电压-时间模-数变换器可简称为 U - T 模 t 数变换器，它先把模拟输入信号按比例变 
换为时间间隔，然后把吋间间隔转换为数字量，所以电压-吋间变换电路是这种模-数变换 
器的关键 部分. 像压_频变换器一样，这种变换器应用也十分广泛，它的主要部件也能集 
成在一块硅片上，故对广泛釆用这种电路十分 有利. 本节介绍单斜坡模-数变换器和双斜 
坡模-数变换器. 

.. ..... : - - ^ :;: . : I ； , ； ... : : :：; 

一、单斜坡 模-数变换器 

单斜坡模-数变换器的基本原理是：对于一个随吋间线性增长的电压来说 ，一 定的电 
压变化对应着一定的时间间隔，而在这个时间间隔内能容納的时钟脉冲数也是一 定的. 
所以单斜坡模-数变换器主要包括斜坡电压发生器、比较器以及相应的数字电路 • G ’ 
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( a ) ( b ) 

图 8-30 简单的单斜坡模-数变换器 

( a ) 电路； （ b ) 波形. 。 


向偏置，强大的复位电流 A 迫使积分器复位，由于积分电容上并接有二极管 D 2 , 故积 
分电容两端电压几乎复位 到零. 启动脉冲一旦消失，，积分器為就在负基准电压 U 鳥的 
作用下，产生正向斜坡电压，直到积分运算放大器的输出电压达到正向饱和压为止•比 
较器次的输出电 f 〜用来控制门电路的开闭」斜坡电压开始瞬间，〜 2 % 0,所以〜 
>〜，為输出为高电位，控制门打开，吋钟脉冲通过控制门进入计数器，计数开始•当 
斜坡电压线性 增长負 f 输入电压时，4输出由高电位变为低 电位， 将控制门关闭，停止计 

数，完成一次 变换. 下一个启动脉冲来吋，又开始一次新的变换过程 • 变换过程的波形如 
图 8-30( b ) 所示 • 、 V: r 

积分器為在一五;•作用下，由零积到 t / 〃所需的时间 r ， 由式 (7- ⑽)可得 

T-^-U sr ^bU sr 

若吋钟脉冲频率 为仏则 计数器的计数 2 V 可表示成 

N - = ^- U sr ^ bf j U sr (8-40) 

由此可见，由于时间间隔: r 正比于输入电压所以在此时间间隔内，计数器的计数〜是 

正比于的数字量.这种电路只能变换正极性的输入电压，输入电庄最大值木得超过 
积分运算放大器的额定输出 电压. ^ 

^獨 31 是另一个 U - T 变换的例子叫，它仅用了一只线性组件作比较器，斜坡电压 
由分立元件 rr 和 c 等组成的电路产生，可从 ov 线性增长到 nw > 线性度由^^和 



1•简单的单斜坡模一数变换器 

图是一个简单的单斜玻模-数变换器，通过它有助于了解这‘类变换器的工作原 
理.图中，积分器為产生斜坡电压，比较器為在输入电压等于或/]、宁斜坡电压吋将 脉冲 : 
计数控制门关闭，其他部分为相应的数字电路 ； 

极性为正的启动脉冲一方面将计数器清“0”，准备计数，另一方面使开关二极誉 Dl 正 

•- I — ^ - • ■ . ■ 

■ • • ■ . ■. ’ r ' - \ . • . - = ，沁 

- * V. 

时钟脉冲 

ifju /1, nrf 

发生器 , 
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图 8-31 仅用一只集成比较器的简单单斜坡模-数变换器 

(0 V )， 但启动脉冲的幅值较高，它通过认足以使 A 饱和，所以，只有当启动脉冲消失后， 
日寸钟脉冲才能通过了3进入计数器计数，故启动脉冲的后沿是变换起始吋刻•与 A 相接 
的10 U 2 和 4.7 kQ 两只电阻，使7 3 输出高电平满足 TTL 型计数器对逻辑电平的要求 • 
当斜坡电压达到输入电压吋，比较器输出由彳氏电位 （ 0 V ) 变到高电位（ 12 V )， A 导通，将 
时钟脉冲进入计数器的通路封锁，计数停止，完成一次变换.恒流源中的电位器^^用来 
调整满刻度计数，使输入电压为 10 V 时，每次变换所彳爭计数为1000个脉冲，最低计数的 
调整由比较器的调零电位器 C 图中未示出)完成，在 = 0.01 V B 寸，使计数器的计数为 

由式(8-8)，得本变换器的输出_输入关系为 …‘ 

N 迄 Th ^ awMwC ^ U sr ^ bfjUsr ( 8 - 41 ) 

Ew : r .. 

2 .自校准单斜坡模-数变换器 

上述单斜坡变换原理表明，这种变换器的精度主要取决于斜坡电压的线性度、起始电 
位精度、比较器的灵敏度、以及时钟脉冲频率的稳定性，特别是斜坡电压发生器的质量影 
响最大，这是因为比较器的灵敏度和时钟频率的稳定性可选用高质暈元件 解决. 如果斜 
坡电庄发生器的起始电压推迟，将使计数加大，若斜率变陡，将使斜坡电压达到输入电压 

的时刻提前，计数减小 • ： 

原则上讲，提高变换精度有两条途径：一条是提高斜坡电压发生器本身的质量，另一 
条是在变换过程中对斜坡电压进行自动校准*后一种方法能综合地解决兀件和电路所造 
成'的误差，但电路复杂，且由于自动校准要占用定的时间3变换周期也 更长， 不过，此法 
优点比较突出，仍不失为一种提高精度的好 方法. 图 8 _ 32 是这种方案的框图，图 8 — 33 和 
图 8-34 是实现这一框图的电路和相应的波形图 [1 气 在这种方案中，在一次变换周期中， 
它除了完成一次模-数变换外，还对斜坡电压进行一次自动校准，因此，变换精度可咼达 


组成的恒流源保证， A 用来补偿乃的基-射电压随温度变化所带来的 影响. 积分电容^ 
采用镀银云母电容器，若要提高温度性能，可用0.0 3 /^的镀银云母电容和 0.01 的聚 
苯乙烯电容并联组成斜坡电压的复位由模拟开关 A 完成 • 启动脉冲极性为正，幅值为 
5 V ， 脉宽为5〜，它使斜坡电压发生器和计数器复位，这时，比较器输出虽然为低电位 


u sr p P 钟脉冲 ?+I5V 

丨 山 发生器 r ~) I 




^2 2,2k 


启 q 脉冲 
(/=^lkHz) 



• 409 • 




A /1 
o—CZJ 





门1 

计数 

」 


cp 

时钟脉冲 
发生器 

! 






分频器 

(+2) 


时序脉冲 
发生器 




图 8-32 自校准单斜坡模-数变换器框图 

然后将输入电压变换为数 字量. 在一次变换中，时序脉冲发生器要发两次复位脉冲，第一 
次作为自校起点，第二次作为信号变换起点. 

当吋序脉冲发生器发出第一个复位脉冲将计数器复位后，紧接着就发出启动信号，将 
模拟开关&关断，由于4同相端电位略负，故 K 刚吳断瞬间，次输出小于零.在自校 
阶段，单限比较器為和為的I 限电位分别为零和£*/，所以&关断瞬间，為输出为“0”， 
A 输出为“1”，与门 K 关闭，没有脉冲进入计数器.随着4的斜坡电压增长到零，為输 
出由“ 0 ”变‘‘][”， Yl 打开，计数器开始对时钟脉冲进行计数，可见，起始计数的斜坡电位是 
精确的.当斜坡电压线性增长到基准电压&的数值吋，4输出由“1”变“0”，将 K 封锁， 
计数停止，这时，计数器中的计数 iv 是均的量度，如果变换器的精度满足要求，由于&精 
密固定，^也应达到预定计数值昂，例如，尽= 8 V，则对应的 M 可取为8000.如果变 
换器精度下降，则 N — N “ 设计吋，这样安排计数器最高位的逻辑电平，当 N ，最 
髙位为 “O' 若 N > 最高位为 “1' 当启停脉冲由“1”变“0”时，&接通，使斜坡电压 
发生器复位，接着吋序脉冲发生器发出自校脉冲，若计数器 的针数 偏低， N < N j9 则不会 
有信号通过与门了 2 送往校准电压发生器為，这吋， 一&通 过為继续向斜坡电压发生器 
為提供正校准信号，使下一次变换中的斜坡电压的斜率变小，以便使计数器能得到更多 


101% ;此外，它仅需要一个精密的基准电压，如果二迸制数的最高位位数为〜 U srM 为变 
换器 基本量程的满刻度值，所以数字量最低位对应的输入电压为 C^ m /2 w +1 ， 这样，基准 
电压的误差至少应低于 ± U rSrM /2^\ 在图 8 - 33 的具体电路中，还安排了输入电压极性 
的自动切换电路/ e : ‘ . 

图卜 32 共用四只线性 组件： A 组成斜坡电压发生器，次组成校准电压发生器，单 
限比较器為和 A 组成门控比较器，共同控制与门 A 的开闭，决定进入计数器的时钟脉 
冲数. 整个电路进行一次变换的过程大致可分为两步 :首先 ，由正基准电压均进行自校， 


Cn i?y3 

- !1 -9~~ CZZh- ~0 —El 
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的计数，最后达到若计数器的计数偏高 ， N > N i ^ 则因为最高位为“ 1 ”，将有正信号 
通过 Y 2 送到校准电压发生器為，这样，由為向為提供的正信号减弱，使下一次变换中 
的斜坡电压斜率变大，以便使计数器的计数减小，最后达到由于通过 I 加到為的校 
准信号仅在自校脉冲出现时存在，当此脉冲消失后，电路应能存储这个校准信号，所以校 
准电压发生器采用具有存储功能的积分器形式，它的积分吋间常数很大，这样，它差不多 
成了一个能保持起始状态的信号源•由于 R n » R f ^ 所以在自校脉冲存在期间，在计数 
器最高位信号的作用下，爲的输出能迅速变化，但在相邻的两个自校脉冲之间，在 一匕 
的作用下，只能缓慢的 变化. 恰当地选择為的积分时间常数，保证一次校准所能改变的 
斜坡电压的斜率，仅能影响输出数字量最低位的四分之一 • 不难看出，这种校准方法属于 
动平衡校正，当满足精度要求吋，.由计数器最高位提供的校准信号将吋正吋负的交替出 
现，而每次斜坡电压的斜率改变量，仅影响数字量最低位的四分之一，故读数是平稳的，不 
受动态校正信号的影响.仅当超过精度所允许的范围吋，由计数器最高位提供的校准信 
号将连续出现一种极性的信号，直到精度重新满足要求为止. 

自校脉冲过后，时序脉冲发生器发出第二个复位脉冲，一次变换过程正式转入输入电 
压的变换 阶段. 在计数器复位的同时，时序脉冲发生器还将&关断，并通过分频器将模 
拟开关^2从“自校，，转到“变换”位置，所以，在信号变换阶段结束时，计数器的计数是模拟 
量的 量度. 在吋序脉冲发生器将斜坡电压复位，以便转入下一个变换周期的时候，实 
际电路还将发出一个寄存信号，将计数器的内容存入寄存器，以供显示和其他应用.以上 
就是一个变换周期的简要过程. 

H 1 8-33 的实际电路的线性部分与框图 8-32 几乎一样，不再 重复. 实际电路采用的 
基准电压为8 V ，它对应的计数脉冲为8000,它刚好使二_十进制计数器的第四位的最高 
二进制位为“1”，以便作为校准 信号. 考虑到自校准方案具有综合校正各种误差的突出优 
点，所以时钟脉冲发生器不必采用昂贵的精密元件，可由频率可以微调的普通多谐振荡器 
组成，这就使整个变换器仅采用一个高精度的基准电压 • 当校准信号使斜坡电压的斜率 
最小吋，时钟脉冲的频率应保证基准电压产生的计数不超过 10000 ,以便使电路经过自校 
能满足精度要求，否则，随着计数器溢出使最高位的高电平消失，电路将失去自校能力. 

从图 8-33 的电路和图 8-34 的波形可以看出，电网同步脉冲频率等于四倍的复位脉 
冲 频率. 一次变换中，由触发器!0 3 实现自校准和信号变换之间的切换 ，寄 存脉冲在信号 
变换阶段结束后发出 • 在自校准期间，若计数高于预定值岣，则出现自校信号，否则，就 
不发出自校 信号. 斜坡电压发生器次的同相端略为偏负，以便准确从零电位开始打开计 
数门 y 6 , 这样，即使斜坡电压起始电位不稳定，也不会影响精 度了. 输入电压极性的自动 
切换由 J - K 触发器仏，仏和继电器 J 完成•当 Rr 极性符合图所示条件吋，在斜 
坡电压增长期中，即在)?2为“1〃电平期间，仏都要改变一次状态，故一次变换周期中，仏 
状态改变两次，所以05状态不受寄存脉冲的影响，保持不变，继电器 J 处于断电状态，它 
的触点保持原状态 不变. 一旦极性与图示条件相反，则在一次变換周期中，仏状态 
仅变化一次，使 A 也变化一次，继电器 J 吸合，它的触点倒换，故不论极性如何，变换 
器都按一种极性进行变换•当 Rr 极性为负时，仅 A ， A ， p 5 和/的状态有变化，其他不 
变，故在图8_34的下方，仅示出有差别的三个波形，其余不再重画 • 的极性可通过 A 
和 J 的伏态来判断 • 05为“0”或/位于释放状态的实际极性为正;相反， A 为“1”或 
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图 8-34 图 8-33 电路的波形 

/位于吸合状态， C 7# 的实际极性为负.关于数字电路部分的详细工作原理，可根据图 
8-34 的波形，再结合实际电路进行分析. 

总的来说，与下面介绍的双斜坡变换器相比，单斜坡变换器的抗干扰能力较差，对噪 
声比较敏感.如果在比较器的输入端前面加一级滤波器，对抑制高频噪声影响往往 
是很有效的. 


二、双斜坡模-数变换器 

双斜坡模-数变换器在一次变换中要进行两次积分，所以又叫双积分模-数变换器，它 
也是一种常用的模-数变换器，分为电压型和电流型两种，前者以电压作基准，后者以电流 
作基准，两者原理十分相近，在数字仪表和低速数据处理系统中都有广泛的应用，下面以 
电压型为例进行介绍 • 

1•双基准双斜坡模-数变换器 
(1) 工作原理 

双基准双斜坡模-数变换器具有两个电压基准，组成框图如图 8-35( a ) 所示，图 ( b ) 是 
它的工作波形.图中，位于积分器4和比较器為之间的斜被电压放大器用来提高 
比较器為的灵敏度，以保小信号时的变换精度，也为设置偏移校正网络提供了方便. 




偏移校正网络和 A l3 a 2 一起组成自校零回路，以便精确复位 ，减小 变换 误差. 加在前置 
输 入级卓 之前的模拟开关受逻辑控制电路的控制，决定变换器的工作状 
态，这些模拟开关常由场效应管组成. 

这种变换器完成一次模-数变換通常要经历三个阶段：采样 、比较 和复位 阶段. 每个 
阶段中，各模拟开关的接通和关断情况列于表 8- 2中. 

从波形图可以看出，釆样阶段以逻辑控制电路发出启动脉冲的吋刻々为起点，这时计. 
数器复位，&接通，输人电压经电压跟随器為隔离后，使积分鲁次开始 积分. 与此 
同吋，逻辑控制电路将时钟脉冲送入计数器计数 •若 计数器容量为 iV M ， 时钟脉冲周期为 


lk 



(a) 




图 8-35 双电压基准的欢斜坡模-数变换器 
( a ) 电路 r ( b ) 在〜不同极性下，為输出〜1随吋间的变化. 
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表 8-2 在三个阶段中，模拟开关的状态 


模拟开关符号 

采 样 

比 

较 

复 位 

正基准 

负基准 


通 

断 

断 

断 

k 2 

断 

通 

断 

断 

K , 

断 

断 

通 

断 

k 4 

断 

断 

断 

通 


断 


bkC 

通 


T h 则从计数起始吋刻 A 起，到计数器计满 iV M 发出溢出脉冲的吋刻6为止的时间间隔 
7\为 


Tx = h — h = N M T ) 


由于％和为常数，故7\也为常数.可见，在采样阶段中，积分器对输入电压以的积 
分时间是固定不变的，始终为如果积分器的起始电压为 ^(0), 则在釆样阶段结束 
妒]*，积分运算放大器的输出电压为 

UsciOi) - - 1 u sr dt + ^i(O) = u x 

RfiC F Jo 

令心为输入电压〜.在： r , 时间间隔内的平均值，郎， 




U sr dt … 


(8-42) 


:所以，在^时刻的积分运算放大器 a 的输出为 


= — ―—— u sr + ^i(O) (8-43) 

RfiCp 

从 A 时刻起，变换器进人比较阶段.这时计数器已溢出，计数为零，溢出脉冲通过逻 
涛 茸控制电路，根据输入电压的极性，将相反极性的基准电压通过模拟开关&或&接入， 
:积分器為开始反向积分，计数器重新开始计数.当积分器的输出电压回到起始电压 
^ i ( o ) 的吋刻/ 3 ,比较器的输出电位发生变化[在图 8-35 中假定了 ^(0) = 0], 通过逻 
辑控制电路将计数器关闭.所以，比较阶段的吋间为 = h — 在/ 3 时刻，积分运算 
放大器4的输出电压为 


^ i (^) = “1 + 


r r 2 


RjiCp 


Ejdt = ^x(O) 


卸 

将式 (8-43) 代入上式，最后得 


Ui + 一= ^ ci ( O ) 
RfiCp 

t-p _ T 1 一 

X 2 — — u sr 
Ej 


(8-44) 


可见，比较阶段的时间间隔 T 2 与输入电压〜在7\时间间隔内的平均值心•成正比，而 
与积分器的积分吋间常数 R n c F 及其起始电压 ^(0) 无关. 由于计数器从6起开始计 
:数，故在~时刻，计数器的计数 W 显然为 ! 




(8-45) 
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这样，在 G 时刻的计数器的计数 W 就是正比于输入电压平均值心的数值量，且比例系数 
与时钟频率无关，仅与基准电压 有关. 在这个阶段中，逻辑控制电路还发出极性显示和寄 
存脉冲，前者使极性显示部件按变换信号的极性显示正、负号，后者将 2 V 送入寄存器，以供 
它用 • 

认 h 时刻起，到下一个启动脉冲到来为止的吋间间隔为复位阶段.在/ 3 时刻，逻辑 
控制电路通过模拟 开关& 将前置隔离级4的输入接地，同吋通过&将偏移校正网络接 
到斜坡电压放大器為的输出端，使它和 A ly A 2 组成自校零回路，以便对任何偏差电压 
进行自动校正，本复位阶段结束时，保证主要部件精确回到起始状态，为下一次变换作好 
准备 . ： 

(2) 自校零回路 

在复位阶段中，自校零回路的组成方案很多 ，难 易差别 也大， 现以图 8-36 为例，对这 
类回路的自校原理和参数选择原则作一介绍. 


Cf 



图 3-36 复位阶段的自校零回路 

偏移校正网络一般为具有积分功能的无源网络，它在复位阶段将偏差电压记存 
起来，以便弃采样和比较阶段进行校正，降低倫差电压产生的误差.最简单的校正电路为 
一只电容和一只电阻组成的一阶积分校正电路，如图 8-36 中的及和 C . 图中的％代表 
折合到输入端的积分放大器和斜坡电压放大器的偏差电压，它的主要成分是运算放大器 
不和為的失调及其漂移，由于它变化缓慢，在一次变换周期内，可按常量处理.显然， 
这个偏差电压在采样、哞较和复位三个阶段_存在，如果没有自校零回路，则在釆样阶段， 
积分电流不再是 C /, 爲!，而是(〜+ C 7; r )/ i ? /1; 同理，在比较阶段，积分电流不再是 
Ei / Rn ， 而是 （A + 因此造成变换误差，当 U sr =0 吋，计数器计数将不为零. 

有了自校零回路后，只要设计和调整适当，则可保证 U sr = 0吋，.计数器的计数也为零， 
从而提高变换精度. 

根据图8- 3 6不难看出，在电容6和6的充放电过程结束之后，电容 C 两端电压将 
等于偏差电压 

U c -U： r 

随着电路由复位阶段转到采样阶段和比较阶段，由于模拟开关&关断，电容 C 上的电荷 
无放电通路，故 U c = Usr 不变. 这样，由于积分运算放大器同相端电位保持为它将 
抵消偏差电压的影响，使积分电流在采样阶段和比较阶段仅取决于输入电压和基准电压， 
起到了自动校零的作用. 

为了达到上述目的，自校零回路除了应具备足够的稳定储备外，还应有较短的过渡过 
程时间，对于图 8 - 3 5来说，自校零回路的过渡过程吋间 T 3 必须满足 
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r 3 < T — 2 T X (8-46) 

式中， T 为变换器的变换周期.由图 8-36 可以导出，自校零回路的开环传递函数为 

所以，闭环传递函数为 

^ = K(s) ^ _ coj 

1 + K(s) s 2 +2^ n s + coi 

式中 

= / AZ . 


KfO ^)— 


丄/ T P 
2 V K F r 

RfiCp 


可见，自校零回路是一个二阶系统.可以 证明， 这种系统的阻尼系数 f 的范围在0.5-0.8 
之间吋，其阶跃响应的过渡过程时间最短.如果要求定态误差不大于2%过渡过程时间 
T 3 可表示为 


且 f = 0. 76 吋， T 3 为最小值将这些结果代入上列各式，整理后，得 

fr ^ 0 433 ^ 

K f 


3.464 玄 


(8-47) 


实际应用中，巧和欠^往往由变换器的性能要求所限定，已知 r F 和 K F 后 ，可据式 
(8 - 47) 初选 q 估算出 T 3 , 再按式(8_46)校核是否满足要求，否则，必须对变换器参数适 
当修改.此外，上述结论是在运算放大器具有理想特性下导出的，由式 (5-155) 可知，当考 
虑了运算放大器的开环增益和频带有限的影响吋，仅实际积分器就是一个阻尼系数大于 
一的二阶系统，所以上述计算参数应通过实验进行适当调整. 

在模拟开关&关断，变换器进入采样和比较阶段后，电容器 C 的泄漏电阻和不的输 
入偏置电流对 C 的记忆性能影响很大，故必须选用泄漏电阻大的电容器作为 C ， 并选用具 
有场效应管输入级的运算放大器或具有类似性能的放大器作积分器. 

(3) 小结 

综上所述，双斜坡模-数变换器具有一系列优点.首先，由式(8_44)或( 8 _45)可知，它 
的输出吋间间隔或计数与积分器的吋间常数々= R n C F 无关，从而消除了产生斜坡电压 
时的各种误差来源，积分电容 C F 的数值可在一个宽广范围内变化而不影响 结果. 由式 
(8 - 40) 等可知，单斜坡模-数变换器就不是 这样. 其次，它对输入信号的积分时间：^ 
是固定不变的，且比较长，因此，它的输出吋间间隔 T 2 正比于〜在内的平均值心，这 
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样，它对叠加在〜上的串模干扰电压有很强抑制能力.设串模干扰信号的周期为 T ， 《 
为任意正整数，可以证明，若使 A = 则双斜坡模_数变换器的串模抑制能力在理论 
上为无穷大 [14] .例如，为了抑制工频 50 Hz 的串模干扰信号，由于 T = 20 ms ， 当 乃 分别 
取1， 2, 3,…时，应选为 20 ms, 40 ms, 6 0 ms ， • • •• 最后，这种变换器有复位 阶段， 
故可通过适当的自校零回路实现自动校零，提高变换精度. 

2•单基准双斜坡模-数变换器 

式( 8 - 4 5)表明，双斜坡模 -数变 换器的精度主要由基准电压❾的精度决定，在双基准 
的$方案中，为了保证变换器在不同极性的输入电压下有相同的变换精度，两个基准电压不 
仅 % 各自的精度要高，而且两者在数量上也应精确相等，如果通过电路改进，只用一个基准 
电压就能满足变换器的要求，这显然有利于变换精度的提高，并大大减小匹配两个基准的 
工作量•图 8 _ 3 7是这种方案的框图，它主要是把模拟开关增多，通过开关的组合,利用一 
个基准电压起两个基准的作用. 

从图 8 _ 3 7可以看出，它共有六个模拟开关，比图 8-35 的双基准电路多了一个，所以 
它的逻辑控制电路更复杂，但以此作为代价，减少了一个基准 电压. 在釆样、比较和复位 
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图 8-37 单电压基准的双斜坡模-数变涣器框图 

表 S - 3 在三阶段中，模拟开关的状态 


模拟开关符号 

复位 

. 1 

采样 

比 

. 较 

U sr >0 

W f r<0 

K , 

. 通 

断 

断 

断 

k 2 

通 

断 

断 

断 

k 3 

通 

'断 

断 

断 

K , 

阶 

曹 

断 

断 


断 - 

-，■断 . 

断 

通 

k 6 

断 

. 断 

通 

断 
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三:个阶段中，各模拟开关的接通和关断情祝如表 8 _ 3 所示，在一个变换周期中，各阶段所 

占用的吋间是固定的 I ” 

根据表8-3,可把图 8 - 3 7中的线性电路部分，在各阶段的连接情况，分别用图 8 - 38 






( c ) 

图 8-38 图 8-37 电路的分解 
( a ) 复位阶段； （ b ) 采样阶段； （ c ) 比较阶段. 


( a )， ⑹， （ c ) 表示. 在复位阶段，模拟开关&，&和&接通，其余关断，这样，就得到 
了图 8-38(a) 的电路 • 在这个阶段中，电容 C, 两端电压等于基准电压五当电路稳定下 
来后，积分器的积分电流为零，所以自校零回路中的电容 C 的两端电压也为，这时，积 
分器的输出电压等于比较器：的门限电位一不再发生变化 • 

当电路转到采祥状态，仅模拟开关仏接通，其余关断，电路如图 ㈠ 8 ( b ) 所示•若 
u sr = 0^电路各电容电压与复位状态相同，不发生任何变化，积分器输出继续稳定在一 
上•若〜 >0，电压跟随器為同相端电位升高 ，从馬 升到均+〜，积分器将反向积 
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分•若〜 <0,為同相端电位减小，从巧下降到 尽一 k ,. l ， 积分器将正向积分.这 
样，如果釆样阶段的吋间为7\，则在采样阶段结束时，积分器的输出电压可表示为. 


Usd =— 



— E m = u t 


(8-48) 


令 C / + 和 t /- 为积分放大器4同相端和反相端的电位，有 


I f = ?i + U sr — U- 泛 + U sr — = 

t Rf R f R f 

所以，将上式和式 ( 8 _ 42 ) 代入式 (8-48) 中，得 

u i = — ― --- u sr — E m 
R f C F 

这样，我们就得到了与式 ( S -4 3 ) 完全相同的形式. 

接着，电路由采样阶段转到比较 阶段. 根据采样阶段结朿吋，是 Wl > 一 £m ， 还是 
叫< 一，比较器通过逻辑控制电路将模拟开关 KH 接通，积分器开始反向积分，直 
到积分器输出回到起始值 — E m ， 比较器才通过 iS 辑控制电路将&或&关断，以便转入 
复位阶段.由图 8~38( c ) 可知，在比较阶段 ， 不论输入电压极性如何，反向积分电流在数 
值上总等于 Ej / Rf , 所以，积分器从仏回到起始值 — E m 所占用的时间 r 2 仍由式 (8-44) 
表示，对应的计数器计数可表示为 


N 这 


T 2 _ T x 
了 /• T j E j 


认 sr 


(8-49) 


式中 r y 为时钟脉冲周期. 

当比较阶段经历二分之一变换周期之后，逻辑控制电路将变换器转到复位阶段，进行 
下一次变换 • 

按上述方案组成的一个具体电路示于图 8-39 中 [15] ，图 8-40 是它的工作 波形. 由图 
可以看出，线性电路部分与框图基本相同，仅数字电路部分更具体了 • 框图中的六个模拟 
开关 H 均为场效应管 T ~ T 6 模拟开琴，它们的通断由开关驱动译码器的输出逻 
辑电平决定，开关驱动译码器则由或非门 HFi , HF 2 , HF 3 和与门 Yi 组成. 除了开关驱 
动译码器外，逻辑控制电路还包括状态转换器，极性触发器仏，零交触发器仏，由异或门 
YH 2 、 微分电路 AG 和反相器 F 2 组成的复位电路，以及由与门 y 3 、 异或门 yh 3 、 反相器 
A 和微分电路 i ? 5 , i ? 6 , c 3 组成的寄存命令电路. & 


二进制计数器和寄存器均为十六位，以便和一般微处理机相接 • 计数器的第十二位 
的进位脉冲旣送向本身的高位，也送到犾态转 换器. ，状态转换器是一个两位的二进制同 

步计数器，它在进位脉冲的作用下，其输出 Z 2 z : —共有四种状态，即“00'“01”、‘‘10”和 
“II ”： 


. “00”状态表示变换器的复位 阶段. 

“01”状态表示变换器的采样阶段. 

“10”和“11”状态表示变换器的比较阶段 • 

一句变换器处于什么阶段主要由状态转换器的输出 决定. 由于计数器不断对吋 
钟脉冲进行计数3所以状态转换器的输出状态 Z 2 Z t 也在不断地作周期性 变化. 若时钟脉 
冲的周期为: T y ， 则状态转换器对应的每个状态的持续吋间为 
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图 8-40 图 8-3》 的工作波形 


h h 


T 0 = 2 12 Tj = 4096 T y 

这样，变换器的周期——每进行一次变换所需的吋间 T 为， 

T = 4 T 0 = 16384 A 

例如，要求一秒钟进行三次变换，则时钟脉冲的频率应选为 

/； = -- = 3 X 16384 = 49.152 kHz 

由此可见，复位阶段和采样阶段占用的时间都为变换周期； T 的四分之一，比较阶段则为 
变换周期 T 的二分 之一. 所以釆样阶段的时间间隔; Ti 为 

T x = T 0 = 4096 Tj 

代入式(8-49)，得 


N 


T 1 

T 屯 


4096 — 

~ E 7 Usr 


(8 - 50> 


由于比较阶段占用的时间为采样阶段的两倍，所以最大输入电压可为基准电压的两倍 
例如，若均= 1.6384 V ， 贝!] Usru - ± 3.2768 V . 

状态转换器的输出 Z 2 Zi 、 极性触发器的输出仏⑦和零交触发器的输出仏经开关§区 
动译码器译码后，对各模拟开关实现控制，在变换的各个阶段上，使各模拟开关的通断状、 


态，符合表 8- 3的要求. 


根据图 8-40 所示的不同输入电压极性下的工作波形，可以看出变换器各主要部件的 f 
工作情况.图中 ，々到 A 为复位阶段， A 到/ 2 为采样阶段，/ 2 到下一个/。为比较阶段，比. 
较阶段中的计数器计数吋间 7 V 由输入电压决定，为 = 和/ 2 各时刻由状: 

态转换器的输出 Z 2 Z t 决定 • 在比较阶段，虽然状态转换器的输出将由“10”变到“11”，但 
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逻辑控制电路保证了它不会带来模拟开关状态的任何 变化. 每次变换的输人电压极性， 
由极性触发器仏在比较阶段开始吋刻6显示，正极性为“1”，负极性为“0”，且一直保持到 
下一次变换开始显示极性吋为止 • 为了保证比较阶段计数正确，在/ 2 时刻，状态转换器通 
过复位电路•，由反相器 F 2 发出复位脉冲，使计数器髙位复位(在/ 2 时刻，计数器前12位为 
零) • 当达到零交时刻即当积分器的输出反积分到起始值 一 吋，零交触发器&通 
过寄存命令电路发出寄存命令，将与输入电压成比例的计数器中的计数存入寄存器，以供 
显示或其他应用，寄存^•间为一个变换周期，等下一个寄存命令来时才改变寄存内容•由 
于各阶段的变更时刻都由吋钟脉冲实现同步控制，因此，不会因为进入计数器的计数脉冲 
不完整而带禾计数误差..关于数字电路部分的详细工作原理，可据波形图结合实际电路 
进行分析. 

为了保证在釆和比较阶段中， C, 和 C 上所保持的基准电压值不变，电路中采取了 
如下措施：第一，隔离级為和积分器4的输入级都由结型场效应管组成，并把这些管子 
的工作压降减小到 3-4 V左右，这样不仅输入偏置电流小 3 漏电也小，从而大大降低了放 
大器输入级的 影响. 第二，比较器输出高电位由二极管认箝位在+5 V，减小开关管: Z\ 
关断时的压降，从而减小了漏电流对 C 的记忆性能的 影响. 第三， C 和 C, 的电容量选大， 
例如为1 也有利于减小其他泄漏电流对电容保持电压的影响.偏移校正网络中串有 
一对反并联的二极管 A 和在复位阶段，当 C 上电压远离基准电压时，认和呈现 
低阻抗，不妨碍 C 迅速复位到基准电压值，但当 C 上电压已接近基准电压值吋，认和认 
的压降也随之减小，呈现很高的阻抗，将高频噪声到校正电容 C 的通路隔断，减小了它对 
电容电压的影响，这种非线性校正方法有时非常 有效. 输入端接有组成的无源低通 
滤波器，以便抑制信号中的高频噪声. 

双斜坡模-数变换器的满刻度非线性误差一般在 ±0.05%— 土 0.01%， 温度系数为 
10— 50 ppm/°C, 噪声抑制能力极强，主要缺点是变换周期较长 ，通常 在毫秒数量级 ，关 
于双斜坡模_数变换器在数字电压表中的应用详见第九章第二节. 

习 题 

题 8-15 根据图 8 _ 3 0中的参数值，试求该电路的变换系数 i， 分析二极管认的压降对 
电路的影响，若要对负输入电压进行变换，电路应作何改动？ 

题 8-16 根据图 8 ~ 3 1中的参数值，绘制输入电压为6 V时的各主要部件的输出波形， 
U sr = 10V 5 使 iV= 1000 时的设定值？若/;•改为10 MHz，C 改为 0.004 
/正，则当 C7〃 = 10 V时， TV == ?这时的启动脉冲频率是否要相应改变？ 

题 8-17 根据图 8-35 的参数值， 试求： 

(0 若 = 60 ms, iV M = ? 

(2) T 2 与‘之间的关系， 2V 与心之间的 关系； 

(3) 若 T 2 = 7\， 心=?若 r 2 = 20 ms ， u sr = ? 

(4) 若 iV = 6000或2500^ u sr = ? 

(5) 若〜 = 5 sin 1007 f /( V ) 5 iV = ? 若 u sr — 5 + 5 sinl 00 = 9 

(6) 若积分运算放大器的额定输出电压为 10 V，起始电压为零，计数器容量没有限 
定>试求允许的最大输入电压 S, rmax ? 
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(7) 试选自校零回路中的偏移校正网络的元件参数，估算过渡过程时间. 
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第九章信号测量电路 

:运算放大器已广泛用于各种测量电路，以便提高它们的测量精度，扩大它们的测量功 
m . 本章将介绍模拟和数字电表电路以及某些电参数的测量 电路. 

第一节模拟电表电路 

为了不影响被测电路，电压表应具有较大的输入阻抗，电流表应具有较低的输入阻 
抗，理论上，前者应为无穷大，后者应 为零. 模拟电表的表头本质上是一个电流敏感元件， 
其指针偏转角度流经它的电流成正比，由于可动线圈或多或少有一定的电阻，例如100 
的表头，其内阻约为1 ki2, 用它进行测量时将影响被测量，引起线路误差•此外，交流 
电表中的整流二极管的压降和非线性特性也会产生线路 误差. 如果在模拟电表中使用运 
算放大器，就能大大降低这些误差，提高测量精度 • 在电阻表中釆用运算放大器，不仅能 
得到线性刻度，还能实现自动调零 • 

一、直流电压表电路 

为了提高直流电压表的输入电阻，运算放大器都工作在同相状态，最简单的方法是把 
运算放大器接成电压跟随器，作为隔离级使用，电路如图 9 -1 所示，图中， Km 为表头内阻， 
K 为扩大量程用的倍压电阻. 



( a ) ( b ) 

图 9_1 简单直流电压表 
( a ) 单端； （ b ) 差动. 


在图 9 - 1 中，若不用运算放大器，电表内阻为 R + R m . 设若表头内阻 
满偏转电流 L = 100 M， 当量程为 U M ^10 V 时，则 

R^^L — R m ^ 99 kD 
lu 
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可见，内阻为100 L 0. 若采用运算放大器作隔离级，则对图 9- l ( a ) 而言，内阻由式(5-73> 
决定，其值在10 IVLG 以上； 对图 ( b ) 而言，内阻由式 (5-111) 决定，数量级也在10 以上. 
这样，若量程仍为 U M =10 V , 则输入电阻至少能提高两个数量级，这就大大降低了电表 
对被测电路的影响. 

如果运算放大器具有理想特性，则流过表头的电流 J 与被测电压之间的关系，对 


图 0)， 显然为 

/ == J 

(9— 1 ) 


R + R m 

对图0)，有 , 


(9-2) 


由式(5_93)可知，它只测量差动电压.上两式表明，为了减小环境温度对电表的影响，倍 
压电阻 i ? 的温度系数应尽可能的小.不过，表头的电阻也同样受温度的影响，产生误差. 

为了减小表头参数対测量精度的影响，可将表头置于运算放大器的反馈回路中，这 
时，流经表头的电流就与表头参数无关了，从而进一步降低了常规的测量误差，电路如图 
9-2所示，图中 ，心 表示表头内阻％与外接串联电阻之和. 


在运算放大器具有理想特性的条件下，图 9 _ 2 (0电路的表头电流 J 与被测电压 I /# 
的关系，不难证明为 

(9 - 3) 


(9-4> 

由此可见，表头电流与表头参数基本无关，仅改变一个电阻参数 R 就可进行量程切换，或 
者提高电压表的灵敏度. 

图 9-1 和图9_2适用于测量与运算放大器共地的有关电压，若要测量浮动电压，可采 
用浮动电源对运算放大器供电，组成浮动电压测量电表，电路如图 9-3 所示.图中 ，心 
和一艮为浮动电源，它可以由干电池组成.因为电路的反相端通过输入电阻心接浮动 
电源的公共端，所以为同相比例运算放大器，它的输入阻抗很高，表头电流 J 与被测浮动 
电压卩#之间的关系仍由式(9_3)描述 • 


U sr 


根据第五章图 5-38 的分析，对图 9-2( b ) 的电路，有 


Cu sr2 - u srl ) 







( a ) 单端； （ b ) 差动， 
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上述各电压表的精度除了与表头本身的仪表 
误差有关外，还与运算放大器的失调及其漂移，以 
.及共模抑制比等参数有关，其分析方法和定量关 
系已在第五章第三节中介绍过，不再赘述.不难 
:看出，电压表本质上是电压-电流变换器，所以，组 
.成直 流电压表的电路远不止上列几种. 

二、直流电流表电路 

把电流表接在运算放大器的反馈回路中，将齒 9-3 采用浮动电源测量浮动电压的电压表 
:运算 放大器接成电流_电压变换器的形式，就能组 
:成压降几乎为零的直读式直流电流表 • 

1•共地直流电流表 

如果被测电流与运算放大器共地或具有零电位，则可用图 9- 4进行测量，图中两个电 
駱仅灵敏度不同.图 ( b ) 电路的灵敏度高于图 0). 


( a ) O) 

图 9-4. 共地直流电流表 
( a ) 普通； （ b ) 高灵敏度. 

在图 9_4( a ) 中，由于运算放大器反相端几乎不取任何电流，所以被测电流 L 差不多 
全部流经表头，可从电流表直接读取被测电流值，有 

I = lsr (9-5) 

:这种电路的最大被测电流由模拟电流表的最大量程和运算放大器的额定输出电流决定. 

如果运算放大器额定输出电流和模拟电流表量程有富裕，则可用图 9-4( b ) 的电路来 
:扩大电流表的灵敏度.当运算放大器的输入偏置电流及其漂移很小吋，灵敏度的提高有 
利于测量微弱电流.考虑到同相端与反相端电位相等，有 

j7 - ^ U+ = 0 

且无任何电流流经这两个输入端，所以，有 

-RJ sr = R 2 0sr- 0 ^ 

.:得 

/ = (1 + | l ) L (9-6) 

~可见，改变电阻比 A / A ， 可调节电流表的灵敏度.因为被测电流最小值常由运算放大器 
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的输入偏置电流及其漂移限定，所以应选用具有场效应管输入级的运算放大器，以充分发 
挥高灵敏度电流表测量小电流的作用. 

直流电流表的重要指标之一是它的 内阻. 内阻愈小，电流表的压降愈小，电流表对 
被测电路的影响就能大大削弱，从而提高测量 精度. 采用运算放大器的重大优点就是电 
流表的内阻可以很小 • 这个内阻可用第五章第二节介绍的反相运算放大器误差分析方法 
求得 • 为此，先将跨接在输出端与反相端之间的反馈回路参数，用一只电阻等效•对 
于图 9-4( a ) 电路，心显然为 

R f — R m 

对图 ( h ) 电路，由 R f ^ { U ^- U ^/ I ^ 不难得到 

R p ^ R l + (^1 + R u 

这样，当只考虑运算放大器的开环直流增益 尺。 和输出电 阻〜。 的影响时，仿照图 5-17 的 
方法，可得图 9-5 的等效电路，由图可得 

£/+ — 0 
U — — U sc — T 
Rf Sr 

Use - r sc 0 I Jr + K 0 (U+ - UJ) 

由上列方程组，得电流表电路的内 阻〜为 


U _ — U + _ ILz — R F + r SC Q 


可见，图 9-4( a ) 的内阻为 


图 9-4( b ) 的内阻为 




Rm + r scn 


hr 


1 + K 0 K q 


1 + K q 


CR m + r sc0 ) 


TscO + Ry + (l R m 

r ) r 


1 + 尺6 
~ ^scO + + (l 

A *0 L \ 


(9 一 7) 


(9 - 8) 


Rf 



图 9_5 估算电流表内阻的等效电路 


式( 9 -7)和 (9-8) 表明，采用运算放大器以后， 
电流表电路的内阻比普通电流表的内阻减水了 
(1 +仏） 倍. 例如，当表头参数为仏=1 U 3, 
/ M = 100 运算放大器参数如表 5-3 所示，则 

不釆用运算放大器时，满量程时的压降为 
Rulu = 10 3 X 100 X 10一 6 = 0.1 V 

当采用运算放大器时，由式 (9-7) 可得满量程时的 
压降为 

^sAu ^ '― (^M + 〜 0)Zm 


10 5 


X (10 3 + 10 2 ) X 100 X 10一 6 == 1.1 
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满量程压降差不多降低了五个数量级，对被测电路的影响大大削弱了. 

应当指出，这种电流表电路仅适用于测量信号源具有高内阻的电流信号，否则，测量 
误差加大•实际上，若被测信号源内阻为信号电流为 G ， 则实际流经表头的电流4为 


相对测量误差为 


可见心愈小误差愈大. 

2. 浮动直流电流表 

所谓浮动电流系指电位不为零而浮动的电流，在电流测量任务中，浮动电流的测量 
是普遍存 在的. 为了测量电位浮动的电流，应把运算放大器的电源也浮动起来，电路如 
图 9- 6所示，图 ( b ) 的灵敏度比图 ( a ) 高. 






+ R, 


hr 


A/ f 


hr 


+ R, 


100 % 




图 9-6 浮动直流电流表 
(0 普通； （ b ) 高灵敏度. 


利用图6的电流表电路，由于运算放大器的电源已浮动起来，故可象常规电流表 
那样，串联在任何电流通路中测量该电流.正如图示，被测电流/#由反相端那一侧流入， 
经表头从放大器输出端流入，再通过负极性的浮动电源经电源公共端返回.若输入电流 
极性相反，则经正极性浮动电源返回.可见，在这种安排中，两个浮动电源中的电流是不 
等的. 若运算放大器内部的偏置电流完全对称，它们从两个浮动电源取走的电流在数值 
上相等，则对图而言，两个电源中流过的电流之差，在数值上将精确等于被测电 
流 I ，对图 ( b ) 电路，则应加上中的电流分量后，才等于被测电流. 

显然，图 9 -6( a ) 和 ( b ) 的被测电流4与表头电流 J 之间的关系仍由式 (9-5) 和 (9 - 6) 
描述，电路内阻仍由式( 9 - 7) 和 (9-8) 描述.总之，除了浮动测量这一特点外，其他考虑都与 
图 9-4 相同 . . 


三、交流电压表电路 

由运算放大器、二极管整流桥和直流微安表组成的交流电压表如图 9-7 所示，图中， 
被测交流电压〜加到运算放大器的同相端，因此，测量电路对信号源呈现很高的输入阻 


• 429 • 




:抗; 二极管桥路和表头置于运算放大器的反馈回路中，以减弱它们的参数影响.负反馈作 
用迫使均两端的电压降等于被测交流电压， 流经 R f 的电流将全部流经桥路.由于二极 
管桥路的整流作用，将只有一种方向的电流流经表头，所以表头指示的是全波整流电流的 
平均值. 



( a ) 单端； （ b ) 差动. 


设 t 为被测交流电压〜的全波整流平均值，则对图 9-7( a ) 而言，流经表头的电流 
平均值 r 为 


同样，对图 9-7( b ) 而言，有 

CU sr2 - U srl ) (9 - 10) 

K f 

式中， Usr 2 - U srl 代表差动交流电压 ^ r2 - ^ rl @全波整流平均值. 

如果被测交流信号为正弦电压，即〜 VULsinco /， 则式 (9-9) 可进一步表示成 

j^hh.fj sr ( 9 - 11 ) 

7tRj 

如果 〜2 ^ V 2 U sr 2 sin { oi)t + q 9 2 ) 5 u srl = \/ 2 U srl sin Ccot + 奶），则式 (9-10) 可进一步 
表示成 

(9-12) 

7tRf 

式中 _ • _ 

U-^U 2 srl + U 2 sr2 - 2U srl TJ sr2 cosiq> 2 -cp^ 

可见，在上述条件下，表头可按有效值直接刻度. 

由上列各式可以看出，在运算放大器具有理想特性的条件下，流经表头的电流与表头 
参数和桥路参数无关，从而大大提高了测量精度，克服了普通交流电表中二极管的死区电 
压和正向压降所造成的量测误差.被测正弦交流电压的最高频率由运算放大器的频带和 
上升速率限定 • 


I — 


Ri 


(9-9) 
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四、交流电流表电路 


1. 共地交流电流表 

利用组成交流电压表的类似方法，可组成交流电流表•图是荫个共地交滅电流 
表电路，图 ( b ) 比图 ( a ) 具有更高的灵敏度.由于表头和二极管整流桥置于运算放大器反. 
馈回路中，运算放大器两个输入端的电位差又近似为零，所以 ，不 仅电表电路内阻极低，且 
二极管整流桥和表头参数也基本止与被测电流 无关. 



图9_8共地交流电流表 
( a ) 普通； （ b ) 高灵 敏度. 


显然，图 9-8 两个电路的表头读数由被测交流电流 k 的全波整流平均值 t 决定•对 


图0)，有 


对图0>)，仿图 9-4( b ) 的分析方法，有 


=1 


'Isr 


(9-13) 

014) 


如果被测 电流心 为正弦电流，即‘ =⑽，则式( 9 4 3 )和 ( 9 - K ) 可进一步分别 


表示为 


/ = 2 ^ 7 /, 

7t 

(9-15> 

和 


/ = 2 V 1 2 ( 1+ |；K 

(9-16) 

上述交流电流表的内阻可按直流电流表尚分析方法 求得. 

当工作频率不高时，可略 


去二极管的极间电容的影响，在各二极管匹配的条件下，可认为桥路中各二极管的正向电 
阻都等于〜，故图 9-8( a ) 的电路内阻为 ' . ~ : 

r sr ^ — C^m + 2 r D + r scQ ) (9-17) 


图 9-8( b ) 的电路内阻为 
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2 •浮动交流电流表 

图 9-9 是两个测量电位浮动的交流电流的电表电路，像测量浮动直流电流一样，运算 
放大器改由浮动电源供电彡以满足被测电流的电位浮动要求.这时，浮动电源中的电流将 
出现脉动成分，在一周期中，两个电源分别提供极性不同的、从电源公共端返回的被测电 

流. 



( a ) ( b ) 

图 9-9 浮动交流电流表 j 
( a ) 普通； （ b ) 高灵敏度. 

十分明显，关系式 (9-1 3 )，（9-15) 和 (9-17) 同样适用于图 9-9( a ) 的电路.对于图 
9 - 9 ( b ) 的灵敏度高的电路，其性能则由式 (9- 14)，（9-16)和 (9-18) 描述. 


五、电阻表电路 

把运算放大器和普通微安表的表头结合起来，可组成一只性能良好的电阻表，电路如 
图 9-10 所示. 在这个电路中，运算放大器改由单电源供电，被测电阻跨接在运算放大 
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图 9-10 电阻表电路 




器的反馈回路中. 


在图 9-10 中，运算放大器同相端电位由稳压管 ZV 的稳定电压所决定，因此有 



U 一 U + E 


而 

Rf u sc 

Rf + Rx 


又流经表头的电流 r 取决于 

I — U sc — E w 



Ri + R 2 


由上列联立方程，得 

Rx v 1 
^ w 

(9 - 19) 


上式表明，被测电阻与流经表头的电 流/成正比， 于是获得线性刻度，它比常规电阻 
表具有更高的 精度. 改变电阻及/，可以调节电阻表的量程，在图示参数条件下，利用100 
M 的表头，最大电阻可测到100 LQ ， 若使7?/ = 150 ki3, 则最大电阻可测到1 MQ . 


这个电阻表不需要调零机构，这是因为测量端短路时，即当 R x = 0 时，电路成了电 
压跟随器，运算放大器的输出电压精确等于同相端电压，即 Sw， 而表头“一”端与 
同相端相接，故表头电流为零，实现了自动调零. : 

稳压管起保护电表的作用.为了保证测量精度，在为满量程值时，不应 
超出放大器的线性输出范围，在图示电源条件下，当 R x = lOOkO 时，对应的输出电压可 
限定在 2 5 V左右，这样，线性度就有了充分保证，这时，电表达到满偏转.另一方面，如果 
没有1)_当^超量程吋，特别是当 R x = ①， 测量端开 路吋， 放犬器输出电压将接近 
电源电压，使表头 过载. 为此，设置 Dm 实现输出箝位，当放大器输出电压超出规定值时， 
Dwi 投入工作，将 a 点箝位，防止表头过载，但在正常工作范围内， Dw 未反向击穿，不影 
响电表的 读数. 图中的 33ki3 电位器用来调节箝位点，使超量程时的表头电流略高于 
满偏转电流，又不损害 表头； 50 ki3 电 位塞用 作满量程调节，诠 R x ^ 100 LG 时，表头刚 
好满偏转. 

习 题 

题 9-1 在图 9 _ 2 中，若表头参数 R M ^ l l M ^ l 00 fzA 9 运算放大器参数见表5-3, 
试求： 

(1) 输入电阻，V = ? 

(2) 若量程分别为 0.1 V，1 V和 10V， 选择心值，反馈回路电阻如何选择才合理？ 

(3) 若失调部分事先已补偿掉，当温度变化10。(3,会引起多大测量误差？ 

题 9-2 利用图 9-3 电路测量负电压时应作何 改动？ 试设计一个开关，通过它完成被测 
电压极性的选择. 

题 9-3 若表头参数= 1 kQ，/ M = 100 ^A， 运算放大器参数见表5-3,当利用图9-6 
的电路完成 1M， 10^3 100 M 和 1mA 的测量时，选哪个电路最好？参数 
值应多大？内阻多大？ 

题 9-4 利用上题表头参数，设计测量有效值分别为 0.1 V和1 V的交流电压表. 
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题 9 -S 利用图 9-10 的电路，选择不同的心值，并加入量程选择开关，组成量程分别为/ 
10 kQy 100 kD 和 IMP 的多量程电阻表.： 

第二节数字式电表 

将线性和数字集成电路组合起来，能得到比模拟电表精度高得多的数字式电表._ 
用第八章中介绍的压-频模-数变换器和电压-时间模-数变换盔，能非奋方使地组成各种 
数字 电表. 目前， 各种类型的数字电表已成为各类厂矿企业、实验室和科研单位不可缺少， 
的精密测量仪器.本节以双斜坡数字电表为例，对它的基本电路作一简单 介绍. 

数字式直流电压表 

数字式直流电压表实际上是各种不同测量功能的数字式电表的基本组成部分,就像 
表头是各类模拟电表的基本组成部分一样，所以有人把它叫做数字 表头. 数字表头的核: 
心部件是模-数变 换器. 为了提高数字式电表的精度和长期稳定性，像模-数变换器一样，. 
主要有两个 途径： 一种是提高各组成部件的精度和稳定性，其中主要是提高输入放大器、. 
积分器和基准电压或电流的精度和稳 定性; 另一种是采取自动校准原理，像图 8-32 那样，. 
定时的将各种误差自动 消除. 前者简单，但精度如后者，卮者主要用于高精度测量仪表 
中: 

1•双斜坡数字 式直- 电压表的组成 

V ■' . : . . • :二 

双斜坡数字式电压表的工作原理可用图 9-11 的框图来 说明. 将它和图 8 _ 35 相 比可- 
知，它几乎就是一种双电压基准的 ^5( 斜坡模-数变换器.这种方案的测量精度不难 达到： 

读数 0.05 % 土满度 0.05 % ± 1 个字 
或者累高一些，位数一般可达四位或五位 • 

DF 6 数字繁用表中的数字表头就是按图 9-11 的方案组成的，图 9-12 和图 9-13 分另 If 
是它的详细逻辑框图和工作波形•它的显示位数为四，满码 7999, 量程为 ±0.6 V ，±6 V , 



图 9-11 .双电压基准的双斜坡数字式电压表组成框图 
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图 9-13 DF 6 电压表单元波形图 


极性双稳 
寄存脉冲 


^ I 

W 

ry 


±60 V 和±600 V ，允许被测电压超量程30%.分辨率为100 pV . 输入阻抗在 0.6 V 和 
6 V 档大于 1000 Mi 3, 在60 V 和600 V 档为 10 MQ . 线性电路部分主要由集成运算放大 
器组成，数字电路部分采用了中规模 MOS 数字集成电路.线性电路部分的工作原理与图 
8-35相近，不再赘述.下面仅将极性为正的直流电压的测量过程作一 简述： 

(1) 复 位阶段 

这时，启动单元置“0”脉冲还未发出，“幵关”双稳、“+基”双稳和“一基”双稳的2输出 
端为“1”，所以，五个场效应管模拟开关中，仅 K 4 和&接通，其余都关断 . K 4 接通 
将积分器输入接地，&接通组成自校零回路，使积分器和斜坡放大器复位，导致比较器输 
出为零，‘‘+基”门和“一基”门都封闭，“门控”双稳的2输出端为 “ O ' 结果主门封闭，计数 


比较器“一”端输出 


斜坡放大器输出 


积分器输入 

积分器输出 


置 “0”脉冲 
门控输出 

主门输入 

计数脉冲 
/ i 脉冲 

开关双稳 

正基双稳 
负基双稳 


输入放大器输出 


输入电压 





.出冲冲 
瑞脉脉 

器 

较 

比 
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器不计 数攀 

(2) 釆样阶段 

它以启动单元发出置“0”脉冲为 起点. 这个置“0”脉冲将计数器复位，双稳置 “ o ' 
“门控”双稳置 “1' 于是主门打开，100 kHz ; 的吋钟脉冲通过主 门进入 计数器，计数器开 
始计数 • 进入计数器的第一个吋钟脉冲同吋将双稳置“1”，其正跳沿经微分反相，所 
得负脉冲心将“开关”双稳置“0”，它接通模拟开关&，将&和&关断，这时除模拟幵关 
K 接通外，其余都处于关断状态，所以，积分器开始对输入放大器的输出电压积分•由于 
输入放大器有反相作用，故当被测电压为正时，积分器输出由零向正方向积分，积分器输 
出经斜坡放大器放大后，导致比较器“ + ”输出端为 “1”/‘-”端仍为“ 0 ”，这样，“ + ”基门打 
开，“一”基门仍关闭 • 因为计数器由四位二-十进制计数器组成，它的最大容量为 9999, 所 
以当计数器计数到第10000个脉冲时，将发出个溢出脉冲3此脉冲经反相后变成负脉冲 
心将“开关”双稳置“1”，关断 K ， 停止积分器正向 积分. 与此同时，负脉冲/ 2 再反相一 
次 ：) 通过已打开的+基门，将+基”双稳置％”，使模拟 开关尺 2接通，积分器开始对正基 
准电压 E / 积分，电路转入比较阶段 • 由此可见，采样阶段起于^脉冲出现吋刻，终于/ 2 脉 
冲出现时刻，其间相差 10000 个时钟脉冲周期，由于时钟脉冲频率为100 kHz ， 故釆样阶 
段的时间齒隔7\为 100 ms . 

(3) 比较阶段. 

比较阶段以 V 脉冲出现吋刻为起点，这时积分器开始对 + E ； 积分，所以积分方向是 
由正值反向积分到零 • 当计数器溢出后，计数器的计数为零，故从既较阶段开始，计数器 
又从零开始 计数. 当积分器输出回到零吋，比较器“ + ”输出端由“1”回到“0,将“ +基，，双 
稳置“1”，关断尺 2 ,接通/< 4 和尺 5 ,积分器停止积分 5 自校零回路投人 工作. 与此同时，当 
“+基”双稳由“0”变到“1”时，其2端的正跳沿经微分反相后变成负脉冲乂 /3 脉冲一方面 
将“门控〃双稳置“0”，关闭主门，使计数器停止计数，另一方面作为寄存命令，将比较阶段 
的计数器计数送入寄存器，再经译码器由八段荧光数码管 显示. 显然，比较阶段中的计数 
器计数是被测电压的 量度. 由于被测电压为正，当4脉冲将“+基”双稳置“0”择通&的 
同时，“+基”双稳0输出端的负跳沿也将“极性”双稳置“1”，使极性显示 为正. ： 

如果输入电压为负，其过程可按上:述方法同样描述，不再重复. 

近来，为了减少基准电压数目，多采用单电压基准的双斜坡模-数变换器组成数字式 
电压表，在图 8-39 的基础上，不难组成这种数字式电表. 


2.输入放大器 

数字表头采用输入放大器的主要原因有 两个： 第一，输入电阻的要求.作为测量仪 
表，希望输入电阻高，例如，希望达到1000 以上.如果不用输入放大器，反相积分器 
的输入回路电阻就是仪器的输入电阻，例如， DF 6 的积分器的输入电阻仅为100 k £?， 由于 
作为积分器的运算放大器总有一定的输入偏置电流，再加上高阻质量难予保证，此电阻不 
可能选高，就算选为 1 MQ ， 离要求还差1000倍以上.第二，动态范围的要求.数字式仪 
表的输入电压动态范围可达1 / xV 到10 V ，像这种10 7 倍的动态范围要求，最精密的积分 
器也难于满足.如果采用输入放大器，则上述两项要求就比较容易达到，显然，这种输入 
放大器必须具有很高的输入阻抗和极小的零点漂移. 
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输入放大器的方案很多，常采用斩波方案和采样-保持方案，现分述如下. 

(1) 斩波方案 

. 在斩波方案中，输入放大器常选用调制式双通道的自稳零运算放大器，其框图如图 
9- 14(0 所示，图 0) 是 DF 6 仪表的具体例子.由图可以看出，它有两个放大通道，由运算 




( b ) 

图 9-14 调制式双通道自稳 零运算 放大器 
O ) 框图; ( b ) 实例. 
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放大器 4 组成主通道，它的频带宽，它旣直接放大来自输入信号中的高频分量，也放大来 
自辅助通道的直流 信号. DF 6 输入放大器的主通道放大器由集成运算放大器 8 FC 2 配上 
结型场效管差动输入级组成.第二个通道是辅助通道，由运算放大器為组成，它是一个 
直流放大器，输入信号中的直流分量经它放大后，再送到主通道进行放大，它按调制式直 
流放大器方案构成，故它的频带较窄，但零漂小，增益高 . DF 6 的辅助通道放大器也由 
8 FC 2 组成，它的串并联斩波器和解调器由 MOS 场效应管 承当. 这种双通道放大器的主 
要优点是输入阻抗高、零漂小、频带宽等，缺点是成本较高 • 



双通道自稳零运算放大器零漂小的原因可用图 9-15 分析，图中，运算放大器接成比 
例运算状态.设/<^和& 2 分别为主通道次和辅助通道為的放大倍数，和 At / w 分 
别为4和為折合到自身输入端的零点漂移，则由图 9-15 不难列出 

U SC 2 = - K 02 (U 2 — AU sr2 ) 

Use - I<oi(U sc2 + AU srl ) 


U , 


R f + R f 


CRpU sr + R f U sc ) 


解上列方程组，得 


R , 


Use 


Rp ( 

^7 v - + (i + Rj 




AU sr2 + 


AU 


srl 




02 


) 


1 + 


1 + ^ 
Kq]J 〈 0 2 


Rr 


由于总有 k 01 i < 02 » [1 + fj ， 上式简化为 


U sc ^ 


Rf _ 

Rf 


U sr + [1 + 


R_l 

Rf 


AU 


AU ( 


sr2 




02 


(9-20) 


上式右边第二项用闭环增益除，即为折合到比例运算放大器输入端的漂移电压 
△〜，亦即 

^ U srl \ 


Alh 


1 + 


Al 

Rv 


AU 


sr2 


I<02 


(9-21) 


将上式和式 (5-43) 相比可以看出，主通道放大器不的漂移被减弱了仏 2 倍，而辅助通道 
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为调制式直流放大器，漂移 AOW 很小，这样，折合到输入端的总漂移电压 AU sr 就非常小 
了，它的零点几乎能自动稳定.例如，若输入放大器折合到输入端的温漂要求小于 ±0.05 
"V /% 在略去△心 2 的条件下，应要求尺。 2 | <0.05 aV _/°C. 若集成运算放大器 
的温漂为±50^/。(：/则^2 > 1000即可满足 要求. 



为了获得高输入电阻，由双通道自稳零运算放大器组成的输入放大器常采用图 9-16 
的形式，这里，被测输入电压£/#接在输入放大器的反馈回路中，构成电压串联负反馈，有 


由此得闭环增益 


r 2 

i?! + R 2 
U sc 


u sc + u Sf = u s 

- - K 0 Uj： 


K f = 


Use _ K 0 

U sr 1 + K 0 F 



式中，尺。为输入放大器的开环增益々^为反馈系数，当环路卿》！时， 


上式简化为 


k f 


Usc^ 

Usr 




(9-22) 


可见，输入放大器的闭环增益基本上与放大器的增益无关，仅取决于反馈系数，在数字式 
仪表中，为了切换量程方便， F 值一般取为 0.1 和 U 在小量程吋，取 i 7 = 0.1，即== 
— 10，在大量程时，取 J 7 = 1， g 卩 K F = — I. 

设输入放大器的开环输入电阻为 G。， 则由图 9-16 可知，流过它的电流 L 为 



r sr o 


由于输入回路的串联关系，该电 w 流也就是输入信号源的电流，因此，闭环输入电阻〜可表 


示为 


r S r = 



而 U sr = U z - FU SC , U sc - - m 因此有 

U sr = (1 + KJOUs 


代入上式，最后得 
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fsr == (1 + KoF)r Sf0 

考虑到 KoF 》1，上式简化为 

r, r ^ K 0 Fr sr0 (9-23) 

所以，输入放大器的闭环输入电阻比它的开环输入电阻约大^ F 倍，比较容易满足数字 
式仪表的要求 • 例如，在一般数字式仪表中，尺。=10 6 ， ^ro= 30ki3 ? 在 f -=0.1 时， 
输入电阻 r, r = 3000 Mi2, 这对大多数仪表都足够大了 • 

(2) 采样-保持方案 & 

高输入电阻低零漂的输入放大器也可由采样-保持电路(见第六章第四节)组成，它减 
小零漂的基本设想是在仪表的比较和复位阶段中，将输入放大器的零漂寄存下来，在仪表 
转入采样阶段时，用寄存的零漂电压去校正被积电压，使被积电压精确等于被测电压，而 
与输入放大器本身的漂移几乎无关，其中的一种方案示于图 9 - 17 中，图卜 18 是 DSX ^ 1 
型数字繁用表的具体电路. 



K 断，&通 &通，&断 

⑻ 

图 9-17 电压型采样-保持式输入放大器 
( a ) 电路； （ b ) 等效电路. 

图 9_ ； !.7(a) 的输入放大器是这样工 作的： 当数字表头处于比较和复位阶段，兄关断， 
K 2 接通，电路接成图 (b) 左侧形式，如果时间常数及 C 适当，则在复位阶段结束之前，电容 
上的电压将等于被测电压 Rr. 这时，由于运算放大器接成电压跟随器，输出电压为零 • 
当数字表头处于采样阶段，足接通，&关断，电路接成图 (b) 右侧形式，运算放大器处于 
保持状态，输出电压等于电容上的电压所以积分器对被测电压积分 • 因此，若仍用 
图 9-12 的逻辑控制电路，可将“开关”双稳的 2 输出端接到图 9 _17(a) 的 a 点，电路就能 
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(a) 


( b ) 


图 9-19 采样-保持式输入放大器的漂移补偿 
(0 K 2 接通， K , 关断； （ b ) &接通， K 2 关断 • 


按上述原理工作了. 

釆样-保持式输入放大器的零漂补偿原理可用图 9-19 进行 分析. 为了简化分析，考 
虑到漂移都是缓慢变化的，近似认为在相邻的两次采样周期中，折合到输入放大器输入端 
的漂移在大小上和极性上都是一样的.这样，在仪表的比较和复位期间，根据图 
9 - 19( a ) 的等效电路，在定态下，有 

Uc-Vsr~U sc 

U s 严 Ko(U^ - UJ) = -KoU^ 

= U sc - AU sr 

解上列方程组，得 
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"^ (9-24) 

1 + K 0 

因为尽》1，上式简化为 

U c ^U sr -AU sr ; (9-25) 

也就是说，在复位阶段结束时，存储电容 C 上的电压等于被测电压与漂移电压之差，它旣 
寄存了输入电压，也存储了漂移电压.在仪表的采样阶段，如果电容土寄的漂移电压与 
输入放大器这时的漂移电压完全抵消，漂移电压就不会对被积电压产生任何影响了.利 
用图 9-19(b) 的等效电路，不难列出在仪表采样期间，输入放大器各有关量的关系 


U sc — U c + AU sr + £/_ 
H d - U J) 



这里，即为仪表复位期结束瞬间的存储电容上的电压，它由式 (9-24) 决定.将土列各 
式与式 (9-24) 联立求解:，最后得 - 


因为&》1，上式可简为 


Use- 


吉卜 + lf£) 


Use ^ U sr + 


AU sr 

K 0 


(9-26) 


(9-27) 


可见，输入放大器的漂移影响减弱了 K 。 倍. 例如，若输入放大器的闭环增益为一，运算放 
大器的尺。==10%温漂为 50^ V /° C ， 则折合到输入放大器输入端的温漂仅为5 X 10- 4 
产 C ， 充分显示出这类电路自稳零性能很好. 

同样，这种电路的输入阻抗也是很 高的. 由图 9 -17可出它的输入 阻抗. 在仪表的 
比较和复位期间，由于〜= 0,所以由图 9-17( b ) 左侧的电路，可知输入阻抗 Z # 
为 


Z sr = R + 


jeoC 


(9-28) 


対直流或近似直流量而言，输入阻抗是相当 高的. 在仪表的采样期间，如果被测电压 

与相邻的复位期相同，则由图 9-17(b) 右侧的电路，可得流过信号源的电流心为 

r _ U sr - U sc 
lsr 

由式(9-26)，略去漂移项，得 


将上两式合并，可得本仪表采样期间，输入放大器的闭环输入电阻〜为 

r sr ^ = (1 + Ko)R 

I sr 

由于尺。》1，上式近似为 

Tsr ^ K Q R (9-29) 

例如，若 R - 200 kQ , 尺。=10 5 ,则 r, r = 20000 可见相当高 • 实际上，由于场效 
应管模拟开关的漏电影响，输入电阻值将降低，但仍在1000 以上. 
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必须指出，在采样-保持方案中，在仪表的采彳羊阶段，被积电压是仪表从复位转采样瞬 
间 A 时的输入电压若被测电压中含有串模干扰电伍 u m sin ( a,t + cp ), 而在时 
刻，串模干扰电压不为零，则在存储电容 C 上将寄存该时刻的1串模干扰电压，成为被积电 
压的一部分，因此引入测量 误差. 故在实际应用中，应采取同步措施，使6时刻刚好是串 
模干扰电压的过零时刻.如果图卜1 2 的输入放大器采用图 9-18 的电路，则应使启动单 
元的置“0”脉冲与电网频率同步，从而保证与电网频率有关的串模干扰电压同步过零•图 
9-18 电路中的330 电位器用作仪表调零， A 和 A 的选择应使场效应管输入级具 
有零温度系数 • 

在釆用电流基准的数字式电压表中，输入放大器也可采用采样-保持方案，电路如图 
9-20( a ) 所示它实质上是一个采样-保持式电压-电流变換器，在仪表的比较和复位阶 
段，输入放大器将被测电压寄存在存储电容器 C 上，在仪表的采样阶段，输入放大器将此 
寄存电压变换为输出电流，送到积分器进行积分.在本例中，不论被测电压极性峁何，都 
变换成单方向的输出电流，所以仅需要一个电流基准，且能简化积 分器. 至于输入电压的 
极性，可由开关管了 8 提供指示，当被测电压为正， T 8 导通； 当被测电压为负， T s 截止.由 
于采用采样-保持方式，所以电路的输入阻抗和零点漂移都有较高的指标. 

现将图 9-20 电路的工作原理简述 如下： 在仪表的比较和复位阶段，模拟开关乃和 
T 2 都关断，电路可简化为图 ( b ) 左侧的电路形式，它与图 5-58( a ) 完全相似，是一个具有相 
位补偿的微分运算放大器，当动态过程结束后，存储电容器 C 上的电压等于被测电压，即 
Uc = U sry 这吋，运算放大器的输出电压刚足以维持负反馈性质，其数量还不到一个二极 
管的正向导通压降，所'以 7 V - T 6 都处于截止状态.因为运算放大器為同相端与复合管 
丁 5 -丁 6 的集电极相联，在 T 5 - T 6 都截止的情况下，运算放大器為的输出仅能处于负向饱 
和状态，所以 T 7 也截止.这样，在仪表的比较和复位阶段，输入放大器的输出电流为零. 

在仪表的采样阶段，模拟开关乃和 t 2 都接通，电路简化为图 ( b ) 右侧的电路形式. 
T 2 接通使反并联二极管认和认的一个公共端电位近于零，另一公共端通过电阻与 
4反相端相联，它也几乎为零电位，所以，由电阻 Rfl Rf 2 和反并联二极管 D ly D 2 组成 
的反馈回路断开，电路仅能通过存储电容 C 维持负反馈性质.电路的保持特性使变换电 
阻 i ? 上的压降等于电容 C 上的电压，即等于输入电压[/#，故变换电阻 K 中的电流正比于 
被测电压这个电流流经复合管 7 V 7%， 还是复合管 T 5 - T 6 ，则由被测电压的极性决 
定.当被测电压为正，复合管 r 3 - r 4 导通，复合管 t 5 -7 v 以及由它们决定的:7^都截止， 
输出电流按图示方向输出，其值等于 UJR . 当被测电压为负，复合管 H 截止， T 5 - 
t 6 导通，变换电阻 i ? 中的电流经 t 5 - t 6 流过与它们的集电极相联的 电阻見 ，在运算放 
大器為的同相端建立一个比从前高的电位，这样，运算放大器决输出变正，使 t 7 导通， 
于是输出电流经 7 V 流入，保持了单一的方向. r 7 的导通使运算放大器為处于电压跟随 
器状态，故分别与同相端和反相端相联的 两只圮 电阻将流过相等的电流，这就意味着，这 
个负极性的被测电压所决定的输出电流值仍由变换电阻中的电流决定.根据上述分析， 
在仪表的采样阶段，这个输入放大器的被测电压和输出电流 G 之间的关系可表述为 

\Usr\ (9 - 30) 

R 

图 9-18 电路的零点漂移和输入阻抗的分析计^：，可按电压型采样-保持式输入放大 
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A 和： r 2 都关断 





器的分析方法进行，同样可得到类似式 ( 9 -27)，（9-28) 和 (9-29) 的关系式. 


3. 基准 

(0 基准电压源 

对于精度要求不高的数字式仪表，可直接用高精度的硅稳压管作基准电压源，例如， 
利用 2 DW 7 C , 经过适当筛选和温度补偿措施，温度系数可小于 lOppm / t ， 适用于精度 
为±0.1%的一般仪表 .简 单硅稳压管的稳压电路如图 9-21 所示，稳压管稳定电压的变 
化可表示为 

~ 一 AE — - A7 /2 + a r E w AT (9-31) 

R + r w R + r w 

式中，尺为限流电阻， 外和 别为稳压管的动态电阻、温度系数和稳定电压， 

K 和△: T 分别为电源电压、负载电流和环境温度的 

s 式 (9-31) 中的桂稳压管的温度系数与管子的工作 

， 电流有关，因此，减小负载电流和电源电压的变化，不 

j 仅能直接减小式 （9-31) 右边前两项的影响，而且由 

1 于管子工作电流变化相应减小，温度系数变化一项也 

图 9-21 ，硅稳压 管稳压 包路、 将随之减弱.利用运算放大器技术，很容易为稳压管 




图 9-22 同相型基准电压源 

( a ) 外电源提供工作电流； （ b ) 运算放大器提供工作电流 • 
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提供稳定电源电压和固定负载电流的工作 条件. 所以，在高精度的数字仪表中，几乎毫无 
例外地采用由运算放大器组成的基 准源. 最简单的两种基准电压源分别示于图 9 _ 22 中， 
图⑴能强烈抑制负载电流变化的影响，但对电源电压变化的抑制能力较差，图 ( b ) 能抑制 
电源电压变化的影响，但对负载电流变化的抑制能力不如图 （ a ). 然而，在数字式仪表中， 
基准电源的负载电流常常是恒定的，或者变化不大的，故大都采用图 ( b ) 的 结构. 

对于图 9-22 的两个电路，若稳压管的稳定电压为则输出基准电压 五 /的表达式 

相同 3 都为 

E w (9-32) 

但两个电路对电源电压和负载电流变化的反映，则有 差异. 在图 ( a ) 的电路中，若运算放 
大器的开环输出电阻和开环增益分别为和 K 。， 则闭环输出电阻可表示成 



(9-33) 


1 + KJF 

式中 ， F = R f / CR f + 7? f ) 为反馈系数•这样，基准输出电 压巧的 变化量，可表示成 


AEi = 1 + 


Ri 


R f jR + 


AE — r sc AI fz 


Rf ^ 

Rf 


a T E w AT (9-34) 


和简单的稳压管电路[式 （ 9 - M )] 相比，由于•^^^一的数量级约为10込而〜的数量级 

在 1( TW ， 因此，负载电流的影响被强烈削弱，但电源电压变化的影响基本如前 • 

对图 9-22( b ) 的电路而言，电源电压£不再直接为提供工作电流，工作电流改由 
基准输出电压均提供，电源电压的变化要通过运算放大的输出电压才能影响稳压管 
的 工作. 若运算放大器的电源电压灵敏度为 SUR ， 则电源电压变化在输入端引入的失调 
偏差为 SURAE , 由式(5_ 68 )可知，它引起 均的变 化量为 

I 31 + 會 ) SURAB 


这个电路的输出电阻仍具有式( 9 _ 33 )的形式，但 F 值为 

p = R f ― + r -K — 

Rf + R F R + 

可见，均的变化量可表示成 

△£/ = (1 + SURAE — r sc AIf z + (1 + a r E w AT (9-35) 

运算放大器的 SUR 值一般约为 1( T 4 V / V ， 它比 r w /CR + r ^) 约低两个数量级，所以， 
就抑制电源电压变化的影响来说，图9_ 22 0)的电路结构比图 (0 好得多 • 如果选及》 
例如使 R 在 lki 3 以上，则两个电路的输出电阻也相近，故对负载电流变化的抑制能 

力也相 近了. 

以上分析说明，通过运算放大器可以把电源电压和负载电流变化对基准电压的影响 
大大削弱，使进一步降低基准电压的温度漂移的关键变成正确选择管子的工作电流•例 
如，稳定电压为 6.2 V 的 2 DW 7 型的稳压管，当它的工作电流约为7 mA 时，温度系数差 
不多为零，因此电路应尽可能保证它在这个电流下 工作. 从这个观点来看，图 ( b ) 电路也 
比图 (a) 强，这是因为图 Ca ) 电路的工作电流为 
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(9-36) 


I w = 毛 CE e — E w ) 

R 

它与电源电压有关.但对图00电路，因为 

Iw = — 五妒 ) 

XV 

将式 (9-32) 代入上式，得 

Iw = ~~ E w ( 9 ^ 37 ) 

RR f 

它与电源电压无关,仅取决于稳压管本身的稳定电压，当电阻选配好后，即使电源有变化 
也能保证所需的工作 电流. 所以图 ( b ) 电路的温度系数不难达到 ll ) pm /° C 以下. 当运算 
放大器的额定输出电流不足以提供 Ar 时，需附加电流扩展 电路. 

当图 9-22( b ) 的运算放大器由双电源供电时，基准电压的极性可正可负，为了保证基 
准电压极性正确，应加极性启动电路 ，图中 虚框里的电路是其形式之一，分压电阻&和& 


T>w 2 DW 7 C 



(a) 

lw 

— - Dw 2 DW 7 C 



( b ) 


图 9-23 单电源供电的基准电压源 
( a ) 负基准； （ b ) 正 基准. 
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使 a 点电位比低，只要 zv 的电压极性不正确， D 正向偏置，强迫输出电压极性变正， 
一旦达到要求，刀反向偏置，极性启动电路自动退出，不再与基准电压:源发生直接联系. 

若运算放大器采用单电源供电，极性启动电路可省去，因为在单电源供电条件下，输 
出端只能出现一种极性的电压，电路总能正常运行，电路如图 9-23 所示，它将稳压管置于 
负反馈回路中，为了扩大输出电流，加了一级射极跟随器，这为提供零温度系数的工 
作电流创造了条件 • 


由图 9 - 2 3(0电路可得 


由于所以有 


U+ = 


R t 


R f + R t 
hv 


E . 


U 一 ~ E w 一 E) 





(9-38) 


而流经稳压管的工作电流为 




•LL 


Rt Rf 


(五 / 一 



将式 (9-38) 代入，得 


Iw = 


Rt 



(9-39) 


可见，稳压管的工作电流也只与本身的稳定电压 有关. 

由于稳压管 ZV 的工作电流仍由放大器提供，所以这个电路能达到的性能指标与图 
9- 22( b ) 相近.若要得到正基准电压 ，可用 NPN 管代替图 0) 中的 PNP 管，并把运算放 
大器的正电源端接正电源，负电源端接地即可，电路如图 9 r 2 3( b ) 所示. 



图9- 2 4单稳压管的多基准电压源 


在采用双基准电压的数字繁用表中，除了双斜坡模 t 数变换器需要两个正负基准电压 
外，电阻测量电路也需要一个基准电压，一共要求有三个基准 电压. 这三个基准电压如按 
图 9-22 或图9_23分别组成，就需要三个稳压管.为了减小稳压管的筛选工作量，可由一 
个基准稳压管组成三个基准电压的电路，图 9 - 24 是其形式 之一. 通常用运算放大器為提 
:供 电阻预 1 J 量所需的电压基准，其余两个运算放大器提供模-数变换器所需的正负电压基 
准. 为了保证稳压精度，除了精选 ZV 并设置适当的工作电流外，必要吋可对 ZV 管釆取 
恒温措施嫌 ' 
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(2) 基准电流源 ( 

有了基准电压以后，利用运筹放大器的电压-电流变换技术，能方便地组成各种形式 
的基准电流源，以满足采甩电流基准的数字式仪表的需要•关于电压-电流变换器的基本 
电路形态，已在第八章图8- 2 1、图 8 - 22 、图 8 _ 26 和_化 29 中介绍过，这些电路中的基准 
电流精度主要由稳压管的质决定 • 为了提高基准电流的稳定性，可用上述电压基准代 
替稳压管. 

二、 数字式交流电压表 

在数字式直流电压表的基础上，能方便地组成其他电量的数字式测量仪表 • 在数字 
表头前，加一级交流电压-直流电压变换器，就成了数字式交流电 压表. 所以我们在这里 
只讨论交流_直流变换电路 • 这种变换电路有两种类型，一种是平均值变换，另一种是有 
效值 变换. 前者简单，但用途较窄，只适用于测暈特定波形的电压，后者复杂，但用途较 

广. 

1•平均值变换方法 , ■ - 

在平均值变换器中，被测交流电压被变换成与其平均值成正比的直流电压，然后，根 
据被测电压波形的种类，乘以一定的比例系数，就能按有效值显示被测 结果. 对于正弦交 

流电压，当采用全波整流时，它的有效值与平均值之比为一^ = 1-1107; 对于方波，这个 

… 2 V 2 

比值为 1. 波衫不同，比例案数也不_、所以在平均值变换器中，只能对一种波形进行直读 
显示，适用范围较窄，但由于电路简单，在数字式交流电压表中，仍得到十分广泛的 应用. 

利用第六章第 a 节中芥绍的苹均值电路，适当改动其中个别元件的数值，就组成了有 
效值 电路. 式 (6-64) 说明了半波整流平均值电路改成有效值电路的 条件. 实际应用中， 
只改动一只电阻就够 了. 以图 6-^24 为例，若把尺;由15 ki 2 改为11. 2 5 U 3, 即巧小到原来 
值的7了/~倍，或者 把心由 2 5 LO 改为 55.535 kQ , 即增大到原来值的#/\/了倍，则该 
电路的输出就是正弦输入的有 效值. 同样，由式( 6 乂5)可知，要把全波整流平均值电路改 
为有效值电路，只需使低通滤波器的直流闭环增益的值由1改为 i - 1107 即可 • 

. ^ . ， ■■ ，• - ' j . • • ■ 

2•有效值变钱 方法一 f ” 

有效值变换法是一神直接变换法，它把被测交流电压的有效值按比例直接变换为直 
流输出电压，直接显示有效值，术受被测电压波形的限制，所以适用范围较广，但电路复 
杂. 有效值变换器可用两种方法 组成. 一种叫热量法，它让被测交流电压通过热耗散电 
阻变成热能，然后用热电偶或半导体 PN 结等热敏元择测量这个 热能. 另一种叫计算法， 
它按数学关系式组成电路，以计算出有 效值. 目前，这两种有效值变换器在数字式电表 
中还很少采用，故这里仅就计算法作一些原理性介绍，供进行有效值测量时参考 • 

根据有效值的定义，任意波形的电压有效值可表为… 

^ ( 9 — 4o ) 

式 (9-40) 就是各种计算法的基 础馨 
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(1) 显函数法 

据式( 9 - 4 0)，可用显函数方法组成有效值变换器，如图 9 _ 2 5所示，它由平方器 Mi 、 滤 


波器 RiC , 以及开方器2和 M 2 组成. 

在图 9 _ 2 5中，被测电压先 
经乘法器成的平方器进行平方 
运算，所以平方器的输出信号为 
( U 〜 2 r (/)，0.1 为乘法器的传递系数. 
这个脉动电压经 R . C , 组成的单极点 
滤波器滤波，变成被测电压平方的平 
均值•最后由运算放大器 d 和乘 
法器 M 2 组成的开方器对这个平均值 
进行开方运算，就得到了被测电压的 

有效值图中的 i ? 和 C 用来补 
偿反馈放大器的相移. 



开方器的工作原理很简单 • 因为平方器 M 2 位于运算放大器^的反馈回路中，而 d 工 
作在同相状态，按 [/+ = 的原则，考虑到 £/.+ - 所以有 


由此得 


^.\u] c — o.iuiXO 


Use = (9-41) 

可见，输出电压是交流输入电压的有 效值. 由上述推导过程可以看出，当乘法器 MjPM 2 

的传递系数不等时，或者滤波电路的吋间常数选择不当吋，都将影响测量精度，这种方案 
的精度一般可达±0.1%. 


$个电路的主要缺点是动态范围较窄，这是因为平方器输出电压的平均值随着被测 
电压幅值的减小而很快下降，放大器和乘法器的失调和漂移影响所占比童将因此加大. 
例如，若被测正弦电压的峰值为1 V ，则加到放大器3同相端的电压为= 0,1必 (0 = 


0 ， x(-^)^50 mV , 有效值变换器的输出电压为 = 0.7073 V. 


如果平 


方器、滤波器和开方器在运算放大器^ 的同 相端引起的总偏差电压为 ±15 mV ， 则输出电 
压将在 \/0.35-^/^ 或 0.592—0.806 V 之间取值，误差达 —16% —+ 14 %， 相当 可观. 
虽然失调可以在测量前 补偿， 但漂移照样限制了动态范围 • 为了使误差低于满量程的 
±0.1 %， 对于 10 V 量程，失调应小于士 10 mV ， 但当被测电压低到 500 mV 有效值时，则 
要求在整个工作温度范围内，失调漂移不得高于 ±25^ V . 

(2) 隐函数法 


为了扩大图 9-25 电路的动态范围，可根据被测量的大小改变乘法器和 M 2 的传 
递系数，不过，若传递系数跟踪输入电压的性能不善，可能引入更大的 误差. 扩大动态范 
围的常规方法是按隐函数来组成有效值变换器，电路如图 9-26 所示，它包括由4和為 
组成的絶对值电路，乘-除器 M , 滤波器尽仏和电压跟随器 j 3 . 

在图 9 _ 2 6中，被测电压〜 G ) 先经絶对值电路為和為进行絶对值运算，其输出电 
压为 I 〜 .(01 ，然后，作为两个相乘因子送入乘-除运算放大器 M ， 它们的乘积作为被除数， 
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图 9-26 按隐函数组成的有效值变换器 


M 的除数取自输出电压 t /〃， 正如第五章第七节所述，这类乘-除运算放大器的传递系数可 
以选为一，故乘-除运算放大器的输出电压为 u 2 M / u sc , 只要输出电压与被测电压最 
大值相接近，则 M 的输出电压差不多按1:1的比例随被测量的幅值而变化，不会带来动态 
范围的限制•量经滤波为 t ^ XO / u scy 再经电压跟随器 A , 缓冲后作为 
输出电压 C /%. 可见 

Use = ^X7)/u se 

即 __ 

Use = ^ 

这正是我们所要求的 结果. 这个电路的缺点是絶对值电路限制了高频特性，特别是 
当波形系数 一 峰值与有效值之比较高时，由于乘-除运算放大器中的对数元件及其他非 
线性元件补偿困难，会带来一定的误差. 

(3) 平方差法 

为了获得较大的动态范围而又能降低波形系数过高所带来的误差，可采用平方差法 
来组成有效值变换器，电路如图 9 _ 2 7所示它仅用了一个非线性部件一差动输入四 


R 



图 9-27 按平方差组成的有效值变换器 
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象限乘法器 M # 

差动输入四象限乘法器 M 共有四个输入信号，即 X +， X -， Y + 和 Y -， 它们与输出量 
Z 的关系为 

Z = - a(X^ - Y+XX- — y 一） 

据此，按图 9-27 所示的连接方法，可得 

u = 一 a( — V $c — u s ^)(ji sr — U sc ) 

— « 一 U 2 SC 、 

位于运算回路中的积分器次 迫使“ 的定态值为零，而积分器的输出又是被积电压的平均 

值.所以有 _ 

u sc ^^ r (j) 

这就达到了有效值变换的目的. 

上述分析表明，变换器的工作原理建立在乘法器的输出为零，这就把由于传递系数0 
的变化所带来的任何影响都排除在外，从而大大提高了变换精度 • 这个电路的精度在 
±0.5 % 以内，动态范围内的非线性误差在土0.0 4 %以内，最高工作频率可达100 kHz 以 

上. 

三、数字式电阻表 

在数字表头之前，加一级电阻-直流电压变换器，就能组成数字式电 阻表. 当然，为了 
减少组件数量，数字表头中的输入放大 
器，也可通过开关切换，作为电阻-电压 
变换器中的运算放大器使用. 

图 9- 28是常用的电阻-电压变换 
器，它具有反相结构，被测电阻接在 
反馈回路中，输入回路电 阻心和 输入电 
压巧 都为常量，所以流经 Ax 的电流恒 
定不变，这样被测电阻 Rx 上的压降就 
正比于了，即有 

U sc --^ R x ( 9 - 42 ) 

可见，输出电压与被测电阻成正比，改变 
A 可改变量程。 

由 Dw 和二极管反向电流泄漏电路组成的限幅电路已在第六章图 6-28 中介绍过•当 
R x 超量程或开路时，运算放大器的输出电压被的稳定电压所限定，避免放大器长期 
处于开环状态，起了保护作用.限幅回路的漏电流应小，以便不影响高阻测量精度，一般 
应大于1000 M . Q . 在高阻测量时，要注意减小输入偏置电流的影响，在低阻测量中，要注 
意减小引线电阻的影响. . 此外，当错误操作从电阻测量端引入直流电压或电流时，还应有 
相应的保护措施，以免损坏电路中的 器件. 
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.. 习 / ■ 题 1 V: ■ . . 

题 9-6 在图 9 -16中，次的参数见表5_ 3 ,為的温度漂移为 0.6 fiV /^ c , 开环放大倍数 
^02 = 2000, R , = 9 hQ , R 2 == 1 kQ , 试求： 

(1) 折合到输入端的温漂； 

( 2 ) 若要求闭环输入电阻 / v > 1000 M ^ 运算放大器的开环输入电阻应多大？ 

题 9-7 在图 9 _17中，若 R = 100 C = 0.5" F ， 运算放大器参数见表5-3,试求： 

(1) 折合到输入端的 温漂； 

(2) 输入电阻. 

题 9-8 设计正、负电压基准分别为 ' ±8 V 和 一6 V 的基准电 压源. 

第三节其他电参数的测量电路 

_ 了上述一般电参数的测量外，利用运算放大器还能方便地测量电容、相位、频率、功 
率因数和晶体管参数等其他电参数. 

_、电容量的测量 

将被测电容(^置于反相运算放大器的输入回路中，把标准电容置于反馈回路 
中，就能通过放大器的输出电压测定 C x 的电容量，测量电路如图 9_29( a 〉 所示 [3] .已知 
交流信号电压，通过被测电容加到运算放大器的反相端，由于电路的闭环增益取决 
于两个电容之比，故输出电压有效值与输入信号电压有效值尽的关系为 

Usc = ^c~ Ei 

由此可得 

c x = -~r u sc 广 9- 43) 

E i 

因此，测出输出电压就能得知 C . T 的大小. 


R 2 Ri 
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图 9-29 电容测量电路 
00比例法； （ b ) 微 分法. 



电路中由 A ， &和匕组成的网络用来限制放大器偏置电流引起的输出积分漂移•测 
量时4示准电容应随被测电容 C x 的大小而改变，当 C x 的范围为 10 P F —10冲时， Cp 
可相应选用 lOOpF — l ^ F . 由式 (9-43) 可知，这个电路不受信号源频率的影响•此外，反 
相端为“虚地”也使测量结果与放大器的输入电容和反相端对地的 f 生电容 无关. 

除了上述比例法外，也可用微分法测量电容，电路如图 9 _ 29 ( b ) 所示 • 输入信号勺为 
已知的锯齿波，它可方便地从示波器的扫描波形输出端 取得. 在扫描期间，由式 ( 5 - mi ) 


可以导出 

C x = - — — U se (9-44) 


测出 C /%， 就能得知用直流示波器显示读数吋， C /,, 作为垂直输入，~作为水平 输入， 
适当选择和 Ai / A ， 就能从示波器上直接读取值.电路中的0.0 2 #电容 M 来抑 


制高频噪声，二极管 2) 用来加快回扫期电 
容的放电速度 • 

许多工业测量仪表的一次变换器的输 
出信号是阻抗的偏差，例如，膨胀仪和地震 
仪的一次变换器的输出量都是电容偏差， 
所以需要对偏差电容进行测量，从而了解 
一次变换器的输入量大小.利用运算放大 
器技术能比常规测量方法获得更好的线性 
度和精度.较好的电容偏差测量电路可用 
两只集成运算放大器组成桥式结构，电路 
如图 9-30 所示精密交流信号海加到 
两个运算放大器的同相端，一次变换器的 
差动电容和 C /2 分别接在 A 和义的 
反相输入端，它们的公共极板接地，以便 



c n 
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图 9-30 偏差电蓉的测量电路 

满足变换器的连接要求，测量电路的输出信号从两个放大器的输出端引出. 
据式 (5-75) 可得 


R f 


U scl = 1 


1 + jcoRpiC 


Fl 




j ⑴ c n 

Rf 2 


^ sc 2 ~ 1 


1 + jwRfiCj 


Ei 


f2 



因此 


Use ~ U sex 一 u SC 2 




ja } R F 2 Cf 2 \ g . 


、1 + jeoRp^C pi 1 + jcoRp2C F2 j 


通常取 = = 心 ， Cfi ^ Cp 2 ^ 这时，上式简化为 
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或者表示成 



jfjoRp 

1 *+- jcoRpCp 


(C A — C12) E) 


AC 



CV + 



可见，电容偏差与输出电压有线性关系 r 


(9-45) 


为了减小漂移，克服振荡和噪声影响，常在差动电容上分别并联电阻和 i ? /2 , 如图 
中虚线所示，只要及〃=及 /2 ,式( 9 - 4 5)仍然成立，不影响测量结果.用 1.2 kHz 的信号 
源，差动电容测量范围可达四个数量级，线性度为1 %，分辨率可作到 0.1 P F . 若提高运 
算放大器的带宽和开环增益，还可获得更好的效果. 

二、相位的测量 


1- 相位测量原理 

相位_量电路又叫鉴相电路或錾相器，已广泛用于调制式惠斯登电桥、应变仪、辐射 
计、光度计、干涉仪、以及核磁共振测量仪等一系列科学仪器中.大多数相位测量电路的 
主要部件是乘法器和滤波器 [5] ，原理性框图如图 9-31 所示. 



模 
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林， C 

低通 

Use 


乘法器 


滤波器 


c i 

r% - _ _ __ ■ 






图 9-31 相位测量电路的框图 


在图 9-31 中，〜为相位 待测的 输入信号电压，它可能是正弦波，也可能是方波 ，并常 
常寄生有噪声电压，除了相位 T 外，其他参数都是已知的.^为基准信号电压，它可能是 
正弦波，但多数情况下是方波，它的全部性能参数都是已知的.测量电路将^和〜进行 
比较，从而测定中的夭小 • 

G 和‘按波形组合可分为三种 情况： 两者都是正 弦波； 一为正弦波一为 方波； 两者 
都是方波.波形图如图 9-32 所示，现分述如下： 

(1) 〜和 勺都是正弦波 

当两者都是正弦波吋，〜和^可分别表示为 

u sr — [7 w sin (coi + qo ) (9—46) 

ej = sin . (— ■ 一- 哼、 — E m cosa)jt 


基准信号电压设置#/2的初始相位，.是为了使相位测量电路的输出电压和被测相位 
之间的关系简化.基准电压所需的相位可用移相电路实现. 

为了简化分析，下面都假定乘法罨的比例因子为一，这样，乘法器的输出〜为 

m c == u sr ej — U m E m sin (w/ + (p)cos£o y / * 

利用三角函数和差化积公式，并令，上式可简化为 
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Use ^ 


U m E m [ sin (2 co / + (p) + sin (p] 


(9-47) 


上式右边第一项为交流分量，其频率为基准信号频率的两倍，它可由低通滤波器滤掉，故 
在低通滤波器的输出端，仅剩下直流分量 

Use = — U m E m sin cp (9-48) 

2 


式 (9-48) 表明，输出电压与被测相位 P 之间不是线性关系，而是正弦关系，这是它的 
不便 之处. 为了保证式( 9 - 48 )中的与<?之间为单纯的正弦关系，除了 ^^和五⑺不应 
随相位变化外，两个信号的频率也应相等，为此测量电路中常常设有调谐 措施. 这种条件 
下的波形示于图 9-32( a ) 中傷 


(2) 〜为正弦波，吖为方波 

在这种情况下，〜仍可由式描述，而对称方波基准信号~可展成傅里叶级数 


ej = 一 £' m ( coscojt - cos3cojt + — cos5cOjt 一 

\ 3 5 


(9-49) 


因此，乘法器的输出为 

u sc = u sr e ^ — 


~ U m E ^ 

jt 


sin (^cot + (p)cosco〆 一-一 sin (^cot + (p)cos3xo// 


+ — sin ( co / + qp ) cos 5 co ; */ ― * • • 

5 J 

利用和差化积公式，上式变为 

^sc — — U m E m ^sin [(ca + co ; )/ + cp] + sin [(co 


co ; )/ + 9 ] 


— sin [(co + 3 + cp ] — — sin. [(co — 3cOj^t + qo] + • . •} (9 - 50) 

3 3 J 


当 co == (X>j 时 3 上式变为 

2 


u sc ^- U m E , 


sin (2 co / + ( p ) + sin q ) 一 ™ sin (4 w / + ( p ) 


+ -j- sin (2co^ 一 qo) + • • •] 

经低通滤波器滤掉交流分量后，相位测量电路的输出直流分量为 

Use ^ — U m E m sin cp 

7 t 


(9-51) 


可见，〜与 P 仍为正弦关系，而不是线性关系，与式(卜 48 )的差别只是传递系数从 

增加到！净增了 27.2 %• 

7 t 


这种方法的主要缺点在于，输出电压对被测电压中可能含有的三次以上的奇次谐波 
特别敏感，故会带来明显的测量误差 • 实际上，当 w = 3 叫时，由式（ 9 -50)可得三次谐 
波产生的直流分量为 

AU SC = - — U rn E m sinq > 

3宂 
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(d) 

图 9-32 相位测量电路的输出-输人波形 

(a) 〜 r 和勺都是正弦波； （ b ) 仏，为正弦波， q 为方波； 

(0 和幻都是方波； （ d ) 心 r 和~都是方波，但勺移相 njl . 

它相当可观.因此，当被测信号上寄生有三次以上的奇次谐波分量时，必须在相乘之前， 
把无用的谐波分量滤掉，这可采用调谐放大方法解决.这种运行条件下的波形示于图 
9^320) 中. 

(3) 〜和 q 都是方波 
在对称方波时，~可展成傅里叶级数 

u sr = — V m cos(co/ + (p) — — cos3(co 名 + (p) + — cos5(co/ + <p) — • • • 

7t l 3 5 J 
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~ 仍由式 (9-49) 表示，故比例因子为一的乘法器幹输出为 


Use = 认 〆 j 


— U m E m cos{cor+ cp^cosWjt H - cos3(w^ + g))cos3w〆 

Tt 2 L 9 


+ — C os5(co/ + (p)cos5co ; / — — cos(co/ + (p)cos3co/+ • • • j 

利用三角公式，并考 虑到⑺ = 叫 ，上式变为 

u sc = — U m E m \ cos ( 2 cot + < p ) + coscp + — [ cos (6 co , + Sep ') + cosSep ] 

I 9 

+ i[ cos (10 w 《+ 5<p) + cos5cp] 一 ’ • J 

它经低通滤波器滤掉交流分量后，剩下的直流分暈为 

Use = -J U m E m ^y 2 COS(p + y 2 COs3(p + ~COs5(p+--^ 

它是一个缺项傅里叶级数，由三角级数可知，这个函数的波形是一个三角波，可表示成 

( — 〜 （ 2 2 (p \ ^ 、 


U^EJ 1 - 



(当0 < (p < 允） 

3) (— 7 t < (p < 2 it ) 


(9-52) 


可见， t/a 与9之间有线性关系，这是两个信号都是方波的主要优点，其波形如图 9-32( c ) 
所示 • 为了测量方便起见，通常将塞 准信号 移相兀/ 2 ,这样，当被测相位为零时，输出电压 
也为零，波形如图 9 -32( d ) 所示，这时，1与 9 的关系为 


- L 

U nt E m (p 
2 U m Ejl - 


f Tt 

当一了 < 屮<， 


< cp 


< A : 

2 


(9 - 53) 


2 •简单的相位测量电路 

根据上述相位测量 M 理，可以组成多种真体的相位测量黾路，其中最简单的方法就是 
利用模拟开关和运算放大器来实现偉号相乘，电路如图 9 - 33 所示 [3] ，由于沒有采用模拟 
乘法器，所以电路特别简单，但精度较差，适用于不太精密的测量 场所. 这里，被测信号为 
正弦波，模拟开关的驱动信号为同频的方波，并作为比较的基准信号 • 

在图 9-33 中，运算放大器的输出信号〜相当于图9^1中的模拟乘法器的输出， 
阻容网络起低通滤波器的作用.运算放大器和模拟开关 A 是怎样起了乘法器的作用呢？ 
由图 9-32( b ) 的波形图，若令基准电压 G 的幅值= 1 V ，则不难看出，当方波基准信 
号为正半周时，乘法器的输出信号就是这半周所対应的输入信号，当方波基准信号为负 
半周时，乘法器的输出信号就是这半周所对应的输入信号的倒相信号；换句话说，当方 
波基准信号位于正半周时，乘法器成了一个电压跟随器，当方波基准信号位于负半周 
时，乘法器成了一个反 相器. 根据这个道理，在图 9-33 中，利用同频方波 信号“ 控制模拟 
开关的通断，当 u < 0 , 关断，测量电路中的运算放大器部分可用图 0) 左侧电路 

等效，这时，电路接成电压跟随器，相当于基准信号的正半周；当 〃 >0, A 接通，测量电 
路中的运算放大器部分可用图 ( b ) 右侧电路等效，这时，运算放大器接成反相器，相当于基 
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«<0 (乃 关断） 《>0(7\接通） 

( b ) 

1 图 9-33 简单的相位测量电路 

( a ) 电路； （ b ) 上图中运^放大器部分的等效电路. 

准信号的负 半周; 这样，就完成了乘法器的作用. 

对图 9~33( b ) 的左侧电路而言，由于而，故 i ?， 中电流为零，在 
运算放大器输入偏置电流可略去不计的条件下，中的电流也为零，故 u sc — u sr ^ 可见， 
运算放大器按电压跟随器运行.对图 ( b ) 右侧电路而言，当;的漏-源通导电阻很小 
时，运算放大器同相端电位几乎为零，运算放大器处于反相运行状态，由于所 
以起了反相器的作用• : Ti 的不为零将产生误差，为此，在反馈回路中串入一只处于 
饱和工作状态的补偿管 T 2 ，若补偿管的通导电阻也为 i ?。，， 则当 

R t = 2Rf — 2R f (9 - 54) 

时，不难证明，图 ( b ) 电路就是一个精密反相器. 

可见，据式 ( 9 - 5 1)， 图 9-33( a ) 电路的输出电压与被测相位之间的关系可表示为 

Use = — u m sin q > (9-55) 

TC 

显然，在应用这个电路进行测量时，应注意抑制输入信号中寄生的三次以上的奇次 谐波. 

3 •精密相位测量电路 # 

当需要对两个正弦波信号进行相位测量，或者相位测量精度要求很高时，简单相位电 
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路就无能为 力了. 这时，需要采用四象限乘法器组成相位测量电路，例子之一示于图9-34 
中'它能精确测量两个正弦信号之间的相位差，信号频卓范菌為 2 D Hz — 1 MHz , 为了提 
高精度，测量电路采取了选频和带阻滤波等一系列抑制噪声的 措施. 图中所列具体参数 
适用于 3 0 Hz 的工作频率 • 该电路已用于核磁共振和电子自旋共振频谱的测量仪 器中. 

被测信号〜首先送到具有场效应管输入级的同相运算放太器為，进行第1次前置 
放大，该级输入阻抗为10 M £， 闭环放大倍数为 六倍. 為输出信号再经第二级皮相运算 
放大器為放大一次，送到选频放大器 為中. 為反馈回路中的双 T 选频网络的工作频率 
选为30 Hz ， 这样，这一级放大器仅对频率为 3 0 Hz 的信号呈现很高的放大倍数，差不多 
为100倍，而对其他频率的信号，放大倍数极小，有良好的选频 作用. 被测信号经过两级 
前置放大和一级选频放犬后，噪声很小，有效信号已相当大，通过10 LS 电位器适当调整 
幅值后，送到乘法器 M 的 X 输入端，以便和基准信号相乘. 

基准信号^在与〜相乘之前，先经移相器4移相，获得所需的相位，随后送到乘法 
器的 Y 输入 端. 乘法器 M 是具有差动输出的四象限集成模拟乘法器，它的线性度为满刻 
度的0.3%,温度稳定性为±0.07%/%.乘法器输出经差动放大器為放大后，送到带阻 
滤波 器為. 由式( 9 _ 47 )可知，在两个频率相同的正弦信号相乘的乘轵中，主要交流分量 
的频率为信号频率的辱倍，这里为 6 0 Hz ， 因此，带阻滤波器的中心抑制频率应选为 60 Hz ， 
以便滤去此主要交流分量..这里的带阻滤波器的组成方式与第六章第一节(四）中介绍的 
有所不同，它由双 T 选频网络与同相比例运算放大器4串联组成，双 T 选频网络的工作 
频率选为 60 Hz , 所以，它将60 Hz 的交流分量阻断，仅让直流分量由 A 6 放大 • 剩余的噪 
声则由截止角频率约为 5 弧度/秒、直流增益为一的一阶低通滤波器木滤掉. 

上述分析表明，这个电路的输出电压与被测相位的关系可由式( 9 - 4 8)描述. 

三、 频率 的测量 

把被测信号频率变换为模拟电压的电路叫做频率-电压变换电路，可用英文字母简写 
为 FVC ， 它是第八章第二节中介绍的压-频变换的反变换，在数_模变换和测量技术中，应 
用十分 广泛. 最简单的 FVC 是将被测频率规范为一定幅值的矩形波，然后进行微分、整 
流和滤波，取得与被测频率 f 成正比的平均直流 电压. 这种方案的电路原理示于图 9-35 

中. 


在图 9-35( a ) 中，频率待测的输入信号〜加到零交比较器岑的反相端，由于稳压管 
Dw 的箝位作用，输入信号被规范为幅值为的同频矩形波只要时间常数比最 
小信号周期: r min 小得多，例如 RC C (3—5) T mill , 则每个周期中的正向脉冲电流都是完 
整的 • 虽然在一个信号周期中微分回路中的正、负脉冲电流将各出现一次，但由于二 
极管 D 的整流作用，故每周中仅有一个正向脉冲电流经复合管7\和 2 V 流向低通滤波器 
為，可见為是微分-半波整流放大器. 

每个信号周期中的正向脉冲电流的平均值 I 可由每周中电容 c 上的电荷变化量求 
得. 由于产生正向脉冲电流时， c 上的压降从变到一即变化了 2 E 心故 C 上的 
电荷变化量为2 E W C ， 这样就有2 E W C = TI y 所以 


j _ 2 E w C 


= 2 E w Cf 
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( b ) 

图 9-35 简单频率-电压变换电路 
( a ) 电路; ( b ) 波形 • 


平均电流 I 流经 产 生平均直流输出电压 iL ， 由此可得 

Use- 2E w R F Cf (9 - 56) 

可见，输出电压的直流分量与被测信号频率成正比.对于其他非正弦波或不对称波形的 
被测信号，不难证明，式( 9 _56)仍然成立.本电路的最高测量频率取决于电路的寄生电容 
和放大器的上升 速率. 显然，决定滤波器為的截止频率的时间常数 R f C f 应比最大信号 
周期 T max 大，以便保证在整个信号频率范围内，為的滤波性能都良好. 

四、 功 率因数的测量 

当把电流转换为同相位的电压后，通过测量两个电压之间的相位差的余弦，可测出功 
率因数的大小.从这个意义上讲，功率因数测量电路是一种特定的相位测量电路.功率 
因数测量电路的具体例子示于图 9-36 中 

图 9-36 的功率因数测量电路可测量两个正弦电压和〜 2 的相位差的余弦.它由 
五个运算放大器和一个模拟开关组成，其中运算放大器4和為组成电压跟随器作输出 
缓冲级用，為和次组成简单的峰值检波器，為作为单限比较器，〜 i 通过它来控制模拟 
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~ 直接加到峰值检波器 為的作 




峰值检波器 4 的检波电压既与 A 有关，也与模拟幵关乃和 t 2 的伏态有关 • 如果我们 
使模拟开关在〜达到峰值的吋刻，即在3^/2, 5^/2等时刻接通，而在心过零时关 
断，则1加在峰值检波器次的同相端的电压波形将如图00阴影 所示. 这个阴影波形的最 

大值可把…==代入〜 2 中求得，据此，有 

2 

£/+m = t/ w2 sin (| — 中 ) = U m2 coscp 

这个峰值电压就是输出电压 

U sc2 = U m2 coscp (9-58) 

由式 (9-57) 和式 (9-58) 可知，若把為的输出 t / w 和汔的输出 C / w 送到比率计中，例如， 
利用类似图 8-26 的比率压-频模-数变换器，就能用数字量来: S 示功率因数 coscp 的大小 
了, .. 

模拟开关和 T 2 在仏达到峰值时闭合的要求由比较器為保证•為是一个单限比 
较器，〜直接加到它的同相端，由于 A 和 C 的峰值检波作用，只要及比 A 小得多，时间 
常数 （R + iejc 又比信号周期大得多，则比较器的反相端电位将基本不变，其值略低于 
U ml , 但又非常接近 U ml , 故可认为单限比较器為的门限电位 = U mU 这样， 一旦〜 
达到峰值比较器為的输出就从低电位变到高电位，将模拟开关 A 和 h 接通，这吋 
A , 同相端电位差不多为一个 PN 结正向压降和一个晶体管集-射®^饱和压降之和，约等于 
IV . 这样，峰值检波器4 就将〜 达到峰值瞬间的 M 直，即 U m2 coscp 检出，作为缓冲级 
為的输出仏, 2 •当比较器為的输出恢复为低电位，但由于乃已饱和，心可通 
过乃和电阻 i ? 2 向比较器输送电流，形成电流通路，为模拟开关继续接通创造了条件•只 
当 々小于 1 V ，接近于零吋，失去了饱和条件，进入截止，通过正反馈作用，使 A 也截 
止，模拟开关进入关断状态，为〜达到第二个峰值再次导通创造条件 • 在模拟开关位于 
接通的整个期间，不论木输出电位如何，二极管 Ao 都处于反向偏置状态，当模拟开关处 
于关断状态时， A 。 导通，将 T 2 基极箝位在 一0.7 V 左右，防止 T 2 因反向偏置过高而损坏. 


五、晶体管特性曲线族图示仪 


把集成运算放大器和数字电路组合起来，再配上一台示波器，能方便地显示晶体管的 


特性曲线族.特性曲线族图示仪 
组成框图如图 9-37 所示. 

图 9-37 框图中的锯齿波发 
生器产生几百赫兹到几千赫兹的 
锯齿波送到输出级，为被测管提 
供集电极电流，该集电极电流由 
电流-电压变换器变换为电压，作 
为示波器的垂直输入信号，同吋 
将被测管的集-射极电压作为示 
波器的水平输入信号，以便由示 



图 9-37 特性曲线族图示仪组成框图 


波器显示被测管的输出 特性. 与锯齿波同步的脉冲电压通过射极耦合触发器触发阶梯波 
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发生器产生阶梯电压，这个电压经电压-电流变换器变换为阶梯电流，作为被测管的基极 
电流.这样，就能从示波器的荧光屏上观察到被测管的输出特性曲线族.若被测管损坏 
或操作不当而使集电极电流过大吋，由限流器对输出级提供保护. 

按此框图组成的具体电路示于图 9-38 中' 运算放大器為和為组成脉冲“锯齿波 
发生器，它提供锯齿波和同步脉冲；晶体管乃和了 2 组成互补推挽输 出级， 晶体管 A 和 
: r 4 为输出级提供限流保护；运算放大器為组成电流-电压变换器，它的输出经分压后送 
到示波器的 Y 输入 端； 晶体管 T 5 和了 6 组成射极耦合触 发器； 阶梯波发生器由 8421 编码 
的二-十进制集成计数器和电阻网络 组成； 电压-电流变换器由运算放大器卓和為 实现. 
电键& 位置视被测管类型而定，在图示位置可测 NPN 管的特性族，当测 PNP 管吋，应将 
&置于 下方. 电路既可显示特性曲线族，也可显示单根特性曲线，它由电键欠4选择，图 
中位于显示曲线族的位置.当&置于“单”位置时，则每合一次开关&，可步进式的观察 
曲线族中的每一根 曲线. 电路还可由外部提供基极电流，当把 电键& 置于“外”位置时， 
外部基极电流就可由接线端 引入. 电路除了能显示输出特性曲线的图象外，还可显 
示基极电流的图象，这由图象开关&的位置决定，图中&处于显示输出特性位置，当把 
它置于另一位置时，可显示基极电流图象，这时，基极电流经精度为的 2 kC 电阻转变 
成电压作为示波器的垂直输入信号，示波器的水平输入信号则为锯齿波发生器的锯齿波 
输出电压，由于两者同步，故从示波器上可得到稳定的基极阶梯电流图象，可供检查和校 
核用，由 2 L0 电阻可知，基极电流的灵敏度为 2 V/mA. 

图 9-38 各电键位于观察 NPN 晶体管输出特性曲线族的位置，我们以此为例说明电 
路各部分的工作原理.运算放大器為和為组成的脉冲和锯齿波发生器与图 7-36 完全相 
同，不再 赘述. 為输出的锯齿波电压经电位器及奶分压后送到互补输出级乃和 T 2 的基 
极，输出级的跟随作用在及旧和及。中产生电流，由于 i?。 = 10 P 很小，= 1 很 
大，故可认为流经私的电流将作为集电极电流全部流经被测管，其大小则取决于基极电 
流和被测管的 P 值. 集电极电流^ 流经^ 形成压降 A L 这个压降由差动放大器為进 
行 放大. 据式 (5-96 )， 再考虑到图示具体参数，為的输出电压为 

U SC 3 ^ R ° ic ^ 1 10 厶 
9.1 

u sc3 经电位器 i^ 3 分压后，取出送到示波器的 Y 输入端，调节 Am 使〜 等于 

u y = 100 i c — a y i c 

当％ 以伏为单位， 4 以亳安为单位时，灵敏度心 == 0.1 V/mA. 因此，由示波器的电压读 
数和心值可得 知夂的 大小.随 着心的 增大，〜 3 也随之加大，当达到 E w + U D + U be N*. 
T 4 导通，迫使：^基极电位下降，将限定在安全值之下，起了保护输出级的 作用. 示波 
器的水平输入取自与被测管集_射极并联的电位器尺故不波器水平输入信号〜与〜 
成正比，调节电位器可改变水平刻度，此刻度取为 1 V/cm ， 即水平方向每厘米代表 
U ce IV. 最大集-射电压由及研2 限定. 

与锯齿波同步的、由岑输出的脉冲电压用来触发了5和 A 组成的射极耦合触 发器. 
由图 7-36(b) 的波形图可知，在扫描期，坞输出为低电位，它差不多等于放大器的负向饱 
和电压，使认和: r 5 截止， A 饱和，故计数器的计数输入端‘V〆为低电平；在复位期，4 
输出以正脉冲的形式经认使触发器翻转，于是计数器获得一个计数脉冲，可见每秒计数 


• 467 



脉冲的数目与锯齿波的扫描频率相 等， 计数器是一位二-十进制计数器，按8421编码.每 
扫描一次，它的输出加一，到十又开始第二次循环，故可显示十条一组的曲线族.电阻网 
络由四个组合电阻组成，由计数器的最低输 出位仏 到公共端 ，之间 的组合电阻为尺，由 
次低位仏到〃之间的组合电阻为 i ? 2 , 由次高 位仏到 a 为穴 3 ,由最高 位仏到 a 为 R A ,m 
阶梯电 压…可 表示成 


仪 a 




Rll + ^12 


E d + 


R , 


Rn + Ri 


E t 


(9-59) 


式中，•^和 Eg 分别为计数器输出低电平和输出高电平，这里， E d < 0.8 V , E , >2 V . 

和兄 2 与计数器输出状态以及 A ， HA 有关，可按表9-1查出. 在心〜 0时， 
结合表9-1，由式 (9-59) 不难看出〜的阶梯变化性质. 


表 9-1 和犹 2 参数表 


计数器状态 

Ru 

Ru 

£>4 

03 

0 2 

Qi 

0 

0 

0 

0 

u a == E d 

u a = E d 

0 

0 

0 

1 

Ri 

R 2 III^I/R 4 

0 

0 

1 

0 

R 2 

mm 

0 

0 

1 

1 

RJIR 2 

R,I/Ra 

0 

1 

0 

0 

R, 

R 1 HR 2 HR 4 

0 

1 

0 

1 

RJIRs 

R 2 /IR 4 

0 

1 

1 

0 

R 2 /IR 3 

RJ/R 4 

0 

1 

1 

1 

R 1 //R 2 //R 3 

)4 

1 

0 

0 

0 

R 4 


1 

0 

0 

1 

K 1 IIR 4 

KIIRy 


在测量 NPN 晶体管时，阶梯电压〜加到运算放大器不的同相端，差动积分运算放 
大器4的输出电流，即被测管的基极电流“通过 i ? 5 , 和差动运算放大器為形成电 
流串联负反馈，送回差动积分器4的反相端.显然，由式 (5-96) 和电路的具体参数值，不 
难得到运算放大器為的输出电压为 

Uscb = 3 ( 7?5 + a W 5 R m )“ 

木和為组成的电压-电流变换器的短暂动态过程一旦结束，变换器就达到定态，这时，阶 


梯电压 ~ 与〃 W 相等 

u a = u sc5 == 3( R 5 + a W 5 R W 5 ) i b 


由此得 

• u a 

it — --- 

(9-60) 


3( i ? 5 + a W 5 R W5 ) 


可见4与〜成正比，“也作阶梯变化.〜的大小可由组合电阻网络中的四只25 ld 2 的电 
位器来调节，^与〜之间的比例系数，可通过电位器的动端位置调节，这些校验工作 
可将开关&置于观察基极电流图象位置进行，并充分利用 开关& 提供的单根特性显示 
的优点. 
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习 


题 


题 9-9 利用图 9-29( b ) 的电路测量一未知电容，已知= 6 0 V / sec ， 示波器读数为 
-6 V ; 测量另一电容时， de^dt = 300 V / sec ， 读数为一 3 V ，试计算这两个未知 

电容的电容量 • 

题 9-10 在图 9-30 中，将两只相等的电阻分别并联在差动电容器 c / i 和上，试证明 
关系式(9_45)仍然 成立. 

题 9-11 在图 9-33 中 ，当场 效应管和：^的通导电 P 且相等时，在满足式 ( 9 -5 4 ) 的条件 
下 ，试证明图 0) 右侧电路是一个精密反相器 • 

题 9-12 分析图 9-34 中的选频放大器為的选频放大原理，计算被选频的频率值以及在 

该频率下的闭环增益 • 

题 9-13 按图 9- 38所示参数，若运算放大器的最大输出电压范围为土 10 V ， 试求： 

(1) 尽从10 调到25 时，锯齿波的振荡频率变化范围和峰-峰值； 

(2) 被测管能达到的最大集电极工作电流； 


lk ImA/V 



图 9-39 题 9-] 4电路 
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( 3 ) 被测管能达到的最大集电极工作 电压； 

(4) 最大限流值； 

(5) 分析测试 PNP 管时的工作原理与测试 NPN 有何差别？ 

(6) 分析单条显示特性曲线的工作过程. _ 

题 9-14 图 9 _ 39 是场效应管转移特性测试电路，图中 A—A , 均为通用集成运算放大 
器，试求： 

(1) 為和為能将被测管的心变换为电压并作为垂直输入信号，分析它们的工作原 
理和 U 3 , 7%的作用； 

( 2 ) 4和為组成压-频变换器产生水平扫描信号，测 n 沟道管 子时， 扫描电压范围 
为一10— 0 V ， 测 P 型管吋为0— 10 V ， 扫描速度为 0.5 V / ms . 试分析它们的工 
作原理，利用图示参数检验上述 各值. 
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第十章有源校正和调节器 


在反馈控制系统中，校正装置和调节器是保证系统性能指标的重要部件.除了 
无源四端网络外，由运算放大 器和及 C 网络组成的有源网络也已广泛作为校正装置•因 
为由运算放大器组成的有源校正装置，既能提供一定的增益，又能起隔离作用，所以作为 
反馈控制系统的串联校正装置特别 适合. .目前已成为系列产 1 品的比例-积分调节器(简称 
PI 调节器)，比例-微分调节器（简称 PD 调节器)，比例-积分 -微分 调节器（简称 PID 调 
节器），由于它们的性能参数有宽广的调节范围，对简化控制系统的设计、调试和参数整定 
提供了很大的方便，因此在各种工业自动调节系统中应用十分产泛.本章将重点介绍这 
类常用的有源校正装置，此外，对某些特种调节器也作了简略的 介绍. 


第一节比例-积分校正 


一、基本特性 

比例-积分校正电路又叫比例_积分禪节 .由于 它的输出信号的相位落后于输入信 
号，因此，在工程上又叫做滞后校正 电路. 它的输出-输入的基本关系为 

^ K P u s XO + — ^ ( 10 - 1 ) 

所以，它的传递函数为 

以一頌⑴- 2 ) 

式中， A 为比例增益，巧为积分 时间. 上式表明，比例 -积分 校正电路的输出信号不仅与 



图 10-1 比例-积分校正的基本特性 
( a ) 单位阶跃 响应； （ b ) 频率特性. 
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输入信号成正比，而且与输入信号对时间的积分成正比.在实际应用中，和 TV 都应当 
是可调的.在参数调节时，改变积分时间仅调节了积分控制作用，改变比例增益将 
同时影响比例和积分的控制作用 . ， 

比例-积分校正电路的单位阶跃响应和频率特性可由式 （10-1) 或 （10-2) 导出，它们 
分别示于图 10-1 的 （ a ) 和 （ b ) 中 ，从这两个特性上，可直接读取它的两个基本参数和 
TV ，所以由实验法求取这些特性吋，同时也能得知这两个参数的大小. 

由图 1 Q -1 的特性以看出，比例-积分校正的输出比输入滞后，在低频段，它的增益 
高，有利于降低定态误差，甚至使系统变为无静差调节系统；在高频段，它的增益低，能在 
高频段造成增益衰减，便系统获得充分的栢位储备.不足之处是使系统的剪切频率变小， 
对系统的响应速度不利.所以，当原有系统具有满意的瞬态响应特性，但稳态特性较差吋， 
可釆用比例-积分校芷电路作为串联校正装置，以提高控制系统的定态精度. 

二、比例-积分校正电路 

1 •基本电路 


实际比例-积分校正电路不仅要求和 r , 可调，而且 tv 取值很大，显然基本电路应 
能满足这些要求.图 10-2 是三种常用的基本校正电路. 

图 10-2( a ) 的比例-积分校正电路具有反相结构，因为 


故据式(5-10)，得 
可见 


Ks) = R， 

Z F (0 = Rf + 士 

K = U scCs) = _ Rf_ 1 + RpCpS 
FK UXs) Rf RfC f s 


[K P 


Rf , 

Rf 


^ r f c f 


(10-3) 


这样，改变 A 可调节改变 C F 可调节 A . 

i ?/ 是图 10-2( a ) 电路的输入电阻，常有限定，使比例增益 A 调节不灵活.这时，可用 
图 ( b ) 电路.这个电路有两条反馈通路，反馈信号经电位器分压后取出.当电位器 
的分压系数为心时，这个反馈信号为 a w UM , 所以有 


UXs^\[U sr (s) + a w UM] 


因为放大器输入端不取电流，所以有 

Uc(s) - UM = ^±CO 
aR R 

故电容 C 两端电压 l / c (乃为 

U c (/) (1 + «)1/+0) 

式中，“为电位器 R 的分压 系数. 据结点电流定律，得 

awUjy) — UcjsY ^ U±i£l + CsUc (^ 
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+o- 


-sl 




I ~~ & — u 


^sc 


r 


( c ) 


图 10-2 比例-积分校正电路 

考虑到 CM /)- c / 一 CO , 解上列方程，得 


KM 


可见 


UsXs) 

UsrCs^ 


K P 


tl 


1 + (1 — a 2 )RCs 


a w 


2 


(1 一 a 2 )RCs 


2 


丄 

a w 

(1 — a 2 )RC 


(10-4) 


这样，改变~和“就能分别独立地调节和 n ， 使参数调节非常方便，不过电路复杂 

7 . / 

图 10-2( c ) 是另一种实现比例-积分调节功能的电路，它的灵活性很大，适当增加一 
些元件，就能扩展电路原有的功能，所以在工业自动调节器中应用十分广泛.这个电路仍 
具有反相结构，它的 

Z / 0) = _ 

1 + R f C f s 

Z f (^) = 


C F s 


代入式 （5 -10)，得 


欠 fOO 


UsXs) 

ujj) 


C j 1 + R f C f s 
C f R 1 C 1 S 


(10-5) 


可见 
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Cj_ 


( 10 - 6 ) 


, V； = RfCf 

这样，改变可调节心 3 改变均可调节 

根据自动调节系统对比例-积分校正电路的要求，利用式 （ 10 - 3 )， C 10 - 4 ) 和（ 10 — 6 )，可 
选定相应电路的元件参数值. 


2. 功能扩展 

(1) 给定值作用的延_ 


在自动调节系统中，比例-积分校正电路用于对被调量和给定值的误差信号进行比例 

和积分运算，因为运算放大器有求和的功能，所 
以在图 10-2( c ) 的基础上，增加一条输入回路， 
将给定信号 A 作为它的输入信号，就能实现上 
述任务，电路如图 10-3 所示 • 

不难证明，图 10-3 电路能对被调量 〜与 
给定值 均之差 实现比例-积分运算 • 当给定值 
突变时，输出也有突变，可能引起非单调的调节 
过程，这常常是不希望的 • 在修改给定值时，通 



图10- 3 给定值作用的延缓 常希望系统的过渡过程是单调的，为此，给定值 

的作用应适当 延缓. 也就是说给定值是突变的，但其作用是延 缓的. 如果我们将给定值 
回路中的带虚框的电容拿掉，使校正电路不对给定值进行比例运算，只保留积分运算，则 
在修改给定值时，就不会引起校正电路的输出信号突变，从而获得单调的调节过程•、由于 
积分作用仍然存在，故在定态时，被调量仍能等于给定值 • 

实除上，当把虚框中的电容取走后，不难证明，电路的输出-输入关系为 


…) 一封“ 力) + 力) —咖} (10 - 7> 


可见，给定值仅出现在积分项里，电路的输出不会立刻反映给定值的任何突变，但定态吋， 


«^(°°) 口 Ej 仍然 成立. 

(2) 交流千扰信号的抑制 

在自动调节系统中，来自变换器的被调 
信号有时夹带有交流干扰，若让它通过校正 
电路传到执行机构， ii 十分 不利. 为此，可在 
图 10-2(0 的输入回路中增加一只电阻，使 
校正电路除了完成比例-积分运算外，还具有 
低通滤波特性，从而滤掉交流千扰，电路如图 
10-4所示. 


~~ C I 



图 10-4 交流干扰信号的抑制 


根据反相运算放大器的工作原理，可以证明，图 10-4 电路的传递函数为 




u 乂 S) 

U sr O) 


C p 


1 + ( j ?/ + 




R)C f i 

—一 J~T 


+ RCfS 


( 10 - 8 ) 


• 474 



由式 （10-8) 可以看 出， 电路除具有比例-积分调节作用外，还多了一节惯性环节，它具有低 
通滤波性能，只要使小于交流干扰的角频率，就可以基本上消除交流干扰对执行 
机构的不利影响. 


三、其他形式的比例-积分校正电路 

(1) 开环增益的影响 

由图 10“ l ( b ) 或式 (10- 2 ) 可知，比例-积分校正电路的直流增益为无穷大，所以在理 
论上，它能使定态偏差为零，使系统成为无静差调节系统，但实际上由于运算放大器的开 
环增益有限，实际比例-积分校正电路的直流增益不可能为无 穷犬. 因此，在考虑了放大 
器直流幵环增益的影响后，图10- 2 中各电路的传递函数将由下列关系式描述 

K f Cs ) = = kM ' 1 + — (10 - 9) 

人 ’ U sr (j) 1 + Krvis 

式中，&为比例增益，&为积分增益， n 仍为积分 时间. 

以图 10-2( c ) 的电路为例，当考虑运算放大器直流开环增益&的影响吋，利用推导 

关系式 (5-45) 和 (5- 46 )的方法，可求得 

v，n U 姐 _ 一 〜 _ 1 + RfC f s_ - 




UsrCs ) 


1 + 1 + (1 + Ko^—f-lRfCfS 


因为 K 0 》 l ， 且总有 K 0 C F / C f » 1, 上式可简 化为； 

w 、 一 UJs) _ _ ^_1 -4 RiCfS— 


Kofis') 

A ； U sr (s) 


(10 - 10) 


1 + — ^ RfCfS 

C 4 


_ 式 (10-9) 相比可知，图 10-2( c ) 电路的相应参数值为 


Kj = K 0 


(10-11) 


^tj = RfCf 

当积分增益幻很大时，式 （10-10) 右边分母 Kp 一一 一 

中的一可略去不计，这时式 （10-10) 就与式 0 -一™- 

(10-5) 完全一 * 样了. 可见，积分增益心 是运. ] 

算放大器直流开环增益影响的量度 • $ 

与式 （10-9) 对应的频率特性如图 10-5 0 

所示，将它和图 HHl ( b ) 相比可知，两者在主 
要频段上的特性基本相同，所以都能实现比 
例-积分运算主要差别表现在低频段，前者 - T . 

直流增益很高，但相位滞后较大；后者相反， 图 10-5 实 

相位滞后较小，但直流增益偏低，各有优缺 
点.因此，有时还人为地压低直流增益，以获得所希望的特性 
(2) 实用电路 


lj ~20 dB / 十倍频程 


⑴(对数坐标） 


»(对数坐标） 


图 10-5 实际比例-积分校正电路的频率特性 
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O ) ( b ) 

图 10-6 反相型比例-积分校正电路 

图 10-6 是两个反相型校正电路，根据反相运算放大器的工作原理，可以证明，它们的 
传递函数都具有式 （10-9) 的形式. 


对于图 10-6( a ) 的电路，它的三个参数为 


对于图 ( b ) 的电路，有 


K P 

K r 


Rn/Rf _ Rf//R fi 

卜 C 尺尸 i / 及 i ?) Ri 


R 


FI 


R r 


— R i? C p 

K P 
Kj ' 
巧： 


R 


Fl 


Rf 

i + - 红 

Rfi 
RfiRf2 
R Fi + R F2 




( 10 - 12 ) 


(10 - 13) 


反相型校正电路的缺点是输入电阻 A 通常有限定，不能 太大. 

当校正装置要求输出信号与输入信号同相时，或者要求输入阻抗很高时，可用同相型 


校正电路，如图 10-7 所示. 


H 卜 

Rf 

■CZJ 



1 

(a) 


C F 





一 O 

mm 


( b ) 


图 10-7 同相型比例-积分校正电路 


根据同相运算放大器的工作原理，可以证明，图 10-7 的两个电路的传递函数同样具 
有式（10- 9 )的形式.对图 (0 的电路，它的三个参数为 
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对图 (b) 电路，有 


/K P = 1 
K 7 = 1 + 


Rf 


ri 




1 + 


R f + R f 
Rfi 


C P 


Ri 


R, 


K P 

Kj 

R f + R Fl 

r «= R F2(Rf + 尺 FI) Q 

. 7 Rf + Rn + Rf2 F 


CiO-14) 


(10 - 15) 


同相型校正电路的缺点是放大器输入端有共模输入电压，故应注意放大器共模输入范围 


的选择 • 

有了上述不同形式的比例-积分校正电路，就可根据系统的要求和节省组件的原则， 
适当选择某种电路，再由式(10-3)，（10-4)， （10-6) 和式 （10-12) 至 (10-15) 算出所需元件 

的参数 • 


习 题 

题10-1在图 10-2( c) 中，若 C i = C F — 10 R f =10 试选仏，并计算 6 和 

值. 

题 10-2 设计一个= 10, r 7 - 1分的比例-积分校正电路 • 

题 10-3 在图 10-4中，若心= 20 R = 0.5LQ，C, = 15 #F，C F = 5 "F， 试求： 

(1) 证明关系式 (10- 8 ); 

(2) 求该电路的性能参数； 

(3) 它能抑制的交流干扰的频率范围是多少？ 

题 10-4在图 10- 6(a) 中，若 R f = 20 kQ , R Fl = 1 UQ , R F == 10 LO，= 10 #，试 

求该电路的性能参数，并按此参数设计一个同相型校正电路 . 

题 10-5 在关系式 （10-12) 至 （10-15) 中，任选一个加以证明. 

第二节比例-微分校正 


一、基本特性 

比例-微分校正电路又叫比例-微分调节器，由于它的输出信号的相位比输入信号超 
前，因此，在工程上又叫做超前校正电路.它的输出-输入的基本关系为 

UsXO - K P u sr CO + K P t D (10-16) 

dt 

所以，传递函数为 

KM = = 以 1 + ^0 (10 - 17) 

UsrO) 

式中，心为比例增益， G 为微分时间.上式表明，比例-微分校正电路的输出信号不仅 
与输入信号成正比，也与输入信号对时间的微分成正比. 
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比例-微分校正电路的单位斜坡响应和频率特性可由式 （10-16) 或 （10-17) 导出，它 
们分别示于图 10-8 的 （ a ) 和 （ b ) 中，从这两个特 性上， 也可直接读取它的两个基本参数 

AT 尸和 TTp. 

由图 10-8 的特性可以看出，比例-微分校正的输出比输入超前，在低频段，它的增益 
低，在高频段，它的增益高，因此，当原有系统的相位滞后过大吋，可采用比例-微分校正电 
路作为系统的串联校正装置，达到提高系统响应速度、减小超调量、提高相位储备的目的. 




图 10-8 比例-微分校正电路的基本特性 
( a ) 单位斜坡 响应； （ b ) 频率特性. 


利用图 10-9 的电路就能实现式 (10-17) 的关系.它具有反相结构，因为 

Z /( Z ) = --— 

1 + R f C f s 

Zp^s^) — R f 


代入式 (5- 10)，得 

K F (s) 篇 = -~0 + ¥ f s) 

U sr (j) R f 

可见 


R f (10-18) 

t^d ~ RfCf 


Cf Rp 



图 10-9 原理性比例-微分校正电路 

按式 (10-17) 组成的比例-微分校正电路的主要缺点是它的高频噪声过大，实际应用 
时，必须对高频端的增益加以适当 限制. 
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二、比例-微分校正电路 

1. 特性改进 

为了克服高频噪声，可采用第五章第五节中对原理性微分运算放大器的补偿方法，将 
高频端的增益压低，常用的一种传递函数形式为 

K f ( s ) = 二 K P 1 十! ^ (10 - 19) 

UsrO) 1 + tD s 

K d 

式中，为比例增益，为微分增益， r D 与式 (10-17) —样，为微分时间. 

图 10-10( a ) 是与式 （10-19) 相应的频率特性.将它与图 10-8( b ) 相比可知，两者在 
主要频段上的特性基本相同，所以都能实现比例-微分运算.主要差别表现在高频段，改 
进后的比例-微分校正特性的幅频特性在高频端变平坦，有利于抑制高频噪声，但微分校 
正的超前相角降低了.频率特性上注出了有关参数，故可从频率特性上直接读取它们 • 
改进后的比例-微分校正电路的单位阶跃响应可由式 （10-19) 求得.因为单位阶跃输 
入电压的拉普拉斯变换为 U sr ( s ) - 1 A , 由式(10-19)，有 


U sc ( s ) = K P 一 J ： 

l + -^s S 
K d 



(a) (b) 

图 10-10 比例-微分校正电路的特性 
(a) 频率特性； （ b ) 单 位阶跃 响应. 


上方程的拉普拉斯反变换是 


「 - 、 
UsXO = Kp 1 + CK d — 1 )^ tD J 


( 10 - 20 ) 


上式就是比例-微分校正电路的单位阶跃响应，特性如图 10-10( b ) 所示. 利用这个响 
应特性，通过实验可求得校正电路的三个性能参数.在几个特定吋刻，由式（10- 2 0)可 


得 
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当 t — 0^ u sc (^^) ~ K P K D 

当 /= =oo ， u sc {°o) = K P 



Kp 1 


Ku 一 1 


由上列各特定值可得 

‘ ⑻一 ‘ 货 ) — k p k d -K P (l + ^ i 〜 c 

〜 (0) — ^X°°) K P K D — K P e 

上述结果已直接标注在图 10-10( b ) 中，利用它，可由实验法求得有关 参数. 

2.反相型比例-微分校正电路 


^ 0.632 (10 - 21) 


图 10-11 是两个反相型比例-微分校正电路.对图 ( a ) 电路，有 

1 + (R fl + R f )C f s 
Z F (^) — R f 

代入式 (5-10)， 得 

m U.Xs~) __ Rr 1 +0 +★)¥〆 


K F 0) 


UsXs ') 

UsrO) 


+ RjCfS 


U a ^ F 2 


•9 a 





可见 


图 10-11 反相型比例-微分校正电路 


K P 二 一 M 
Rn 

K D = l + ^ 

R f 

t D ^(l + ^-) R f C f 


(10 - 22) 


对图 10- ll ( b ) 的电路，考虑到反相端电位为“虚地”，对反馈回路中的两个结点列写 
结点电流方程，得 

UsrO) _ U/j) 

Kj Rfi 
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~UAfX = u 乂 s) — U SC Q) + U a (/) 

尺 F1 Rf 2 , 1 

XV |7 卞一' … ， 

C pS 

解上列方程，就得到了式 ( IO - I 9 ) 的传递函数形式，其中 

及 Pl + Rf 2 

+ EnHRii 

Rf 

+ R p c r 



(10 - 23) 


3. 同相型比例_微分校正电路 

比例-微分校正电路的传递函数 (10-19) 也可由同相型电路实现 3 如图 10-12 所示. 
按图 10 - 11 ( b ) 的推演方法，可得图 10 - l 2 ( a ) 电路的三个参数为 



Rfi + Rfi 


Ri 


RriC^Rf + Rfi) 

Rp(^Rf + Rp 

i + Rfi) 


Rfi) 

Rp(^Rf + Rp 

1 + - 


RpCp 


(10 -2 4) 





(a) (b) 

图 10-12 同相型比例 _ 微分校正电路 


除了把无源网络置于运算放大器反馈回路中来组成有源校正电路外，也可将两 
者串联起来组成有源校正 电路. 这时，运算放大器接成同相比例放大器或电压跟随器起 
缓冲作用，电路如图 10 - l 2 ( b ) 所示. 图中，运算放大器工作于同相比例运算状态，它的 
闭环增益可大于一，也可等于一，这里是大于一的 情况. 由于同相端输入阻抗极大，故 
在分析吋，可先求出及 c 无源网络的传递函数，然后再乘以同相比例运算放大器的增益 

(i + 就得到了整个电路的传递函数.按此方法，不难发现，这个电路的传递函数形 

式与式 （ 10 - 1 9 ) 完全相同，它的三个参数为 
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(10 - 25) 


( 10 - 26 ) 

[ r ° ^ l 1 + fj RtCt 

根据自动控制系统对比例-微分校正电路的要求，利用式 (10-22) 至 (10-26)， 可选定 
相应电路的元件参数值. 

习 题 

题 10 - 6 在图 10-11(>)中，若= 20 LQ ， R f = 2 LG，A = 100 Lfi ， = 15 " F ， 

试求该电路的性能参数，并按此参数设计一个同相型比例-微分校正电路 • 

题 1 ❹- 7 在图 10—12( b ) 中，若 R x — 9 R 2 — lk.fi ? Rp/ = 0一 250 3 C t — 4" F ， 

R ( = 62 kQ -15 MJ 3, 试求该电路的微分增益和比例增益 Kp ， 微分 时间〜 
的调节范围 • 

题 10-8 证明式 （10-24) 的正确性. 

第三节比例_积分-微分校正 


K P 


Rt 


Ri 


Rf ) Ri + i ?2 


= 1 + — 
Ri 




1 + R t + Ri 


C f 


在实际应用中，若有 » Ri , 则上式可简化为 

Rf\ — ^2 


K p 


1 + 


Rf J R, + R 2 


K d = 1 + 


Ri 

Ri 

T> \ 


_、基本特性 


比例-积分-微分校正电路又叫比例-积分-微分调节器，由于它的输出信号的相位在 
低频段落后于输入信号，而在高频段则领先于输入信号，因此，在工程上又叫做滞后-超前 
校正电路參它的输出-输入的基本关系为 


= Kp 


+ * I 


du sr (/) 


Ti Jo 


dt 


(10 - 27) 


所以，它的传递函数为 

K F ( i ) = ^44 =心 (1 + 丄 + t D s ) (10 - 28) 

u s1 oy \ tts / 

式中，心为比例增益， r , 为积分时间，以为微分时间.上式表明，比例-积分-微分校正 
电路的输出信号不仅与输入信号成正比，而且分别与输入信号对时间的积分和微分成正 

比. 


比例-积分-微分校正电路的单位阶跃响应和频率特性可由式 (10-27) 或式 （10-28) 
导出.图 10-13( a ) 是它的单位阶跃响应特性.当 r , 比仏大得多吋，可得到图 10-13( b ) 
的近似频率特性.在这两个特性上，还标注了它的三个基本参数 r , 和以. 
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( a ) ( b ) 

图 10-13 比例-积分-微分校正电路的基本特性 
( a ) 单位阶跃响应； （ b ) 频率特性. 


由图 10-13 的特性可以看出，在低频段，比例-积分-微分校正电路的输出比输入滞 
后，低频增益高，在高频段，电路的输出比输入超前，高频增益也高.这样，它兼有着比例- 
积分和比例-微分两种校正电路的优点，它既能提高系统的稳定性和响应速度，也能减小 
系统的定态误差，所以在反馈控制系统中得到了非常广泛的应用. 

利用图 10-14 的电路就能实现式 (10-28) 的关系.电路具有反相结构，它的 


费 

— Rp + — 一* 


代入式(5-10)，得 

k f O ) 


UsXs^) _ (Rf , 

U Sr O ^ 


c F Ji 


_ l _ 

(^RjCj *~f~ R f C f) s 


可见 


RfRi'CfCp ^ 

R f C f + R F C F - 




C ~) 


< = RjCj RpCp 

r _ RfRfCfCr 
R f C f + R f C f 


(10 - 29) 


(10 - 30) 
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不难看出，图 10-14 电路是图 10-2( a ) 和图 10-9 两个电路的自然发展. 

按式 (10-28) 组成的比例-积分-微分校正电路的主要缺点是它的高频噪声过大，实际 
应用吋，必须对高频端的增益加以适当限制.此外，当考虑运;算放大器的直流开环增益 
^的影响吋，或者由于实际需要，直流增益也常常是有限制的. 


二、比例-积分-微分校正电路 

V- ' . 

1 • 兩频噪声的抑制 

为了解决高频噪声问题，可象式 （10-19) 那样，设法在原理性校正电路中引入一个极 
点，将高频端的幅_特性变平坦，这种校正方案的传递函数为 



1 + TV + t!t D S 2 


(10 - 31) 


印 (1+ 〜） 

式中， K P , 和。的含义与式 （10-28) 相同，是新增加的极点的时间常数，它的值应 

满足 ； 

r 2 < r D 


以便不影响校正电路的基本特性，又能抑制高频噪声，它的频率特性如图 10-15 所示•图 
中注明了相应的参数，可由实际频率特性直接读取. 



图 10-15 限定高频增益的频率特性 


将图 10-15 和图 10-13( b ) 相比可知，两者在主要频段上的特性基本相同，故校正作 
用也基本相同，仅高频段有差异，式 （1^31) 是以牺牲一定的超前相角为代价，以便抑制高 

频噪声 • ' 

图 10-16 是两个实现式 （10-31) 关系的基本电路，其中图 ( a ) 是图 10- ll ( a ) 和图10- 1 4 

两个电路的结合，它具有反相结构，因为 

2 ( s \ = + RjCjs') 

’ 1 + (^Rf + Rfx)CfS 

Zp ( x ) === Rp + 

代入式 (5-10)， 整理后，就能得到与式 (1041) 完全相同的形式，其中 
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(Kp = -也 + (1 + ^ 

L Rji \ Rft / Cp - 

tj — RpCp + (i?/ + Rfi)Cf 
r _ RpjRf + Rfi^)CfC F 
D ~ R f C f + {R f + RfdCf 

r 2 — RfC f 


(10 - 32) 


图 10-16( b ) 是在图 10- ll ( b ) 的基础上发展起来的，采用图 lO - ll ( b ) 的推演方法， 
不难证明，这个电路的传递函数形式与式（10- 3 1)也完全相同，其中 


^ _ \ Rfi + Rf 2 + Rf + h Cf 

P L Rf Rf C pi - 

ti — (/?F1 + Rf2)C Fi + (i?F + Rf2)C f (10 - 33) 

一 (^RpRpi + RpRp2 RfiRf 2)C Fl Cp 
D CRfi + Rfi ) C F i + ( i?F + Rf 2 )^F 

" t 2 RpCP 



根据比例-积分-微分校正电路的要求，可据式 （ 10-32) 和 （ 10 _ 33 )， 求出相应电路的元 
件参 数值. 由式（10- 32 )和（10- 33 )可知，这两个基本电路的缺点是参数相互穿插，调节不 


便，仅适用于参数固定的 场合. 

为了克服上述电路参数调节不便的缺点， 
可采用图 10-17 的电路，它具有同相型结构，在 
一定的条件下，它的频率特性与图 10-15 基本 
相同. 

在推导图 10-17 电路的传递函数时，可先 
将 i ? z >， 和三个元件组成的三角形电路 
转换为星形电路，再利用类似图 10-1 Kb ) 的推 
演方法，在满足下列条件下 
R d R 2 


可得 


R » R x 
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KM 


UJA 

UsrO) 


K f 


tit D S 2 + 


1 


R , 


I + 


TjS^l + r 2 s) 


(10 - 34) 


式中 


R = 

I<p 

『/ = 
t v : 

t 2 = 


+ Rw ) 
Rj + R 3 + R w 
R '、 


1 


R ' 


R1CR3 + Rw) 
i?/ + i? 3 + Rw 

RdC D 

Rl RnC , 


Cj = RC t 


(10 - 35) 


R x + R 2 

由式 （10 - 34) 和 （10 - 3 5) 可以看出，因为常有尺》 Rd ，，! 》 r D ， 故式 （10 -与式 
(10-31) 是非常相近的，这个电路既能完成比例-积分 -微分 的校正作用，也能抑制高频噪 
声，而且参数调节十分 方便. 改变电位器及私和的动端位置可分别独 AI 地调节 
欠 p ， A 和 r D 三个参数. 

2. 其他形式的校正电路 

如前所述，直流增益有限不仅是客观存在，有时也是客观需要，换句话说，常常需要一 
种这样的比例-积分-微分校正电路，它的幅频特性在高、低频两端都是平坦的，下列形式 
的传递函数就能满足这个要求 

KfO ^) = 马44 = K P Kj ― 0 + 〜)(） + (10 - 36) 


UsrO} 


(1 +^/^)( 1 +^~S 

\ K n 


式中，6为比例增益 ，心和 &分别为积分增益和微分增益， A 和〜分別为积分时间和 
微分时间.由式（10- 36 )可以导出这种电路的频率特性，如图 （10-1 S ) 所示，从特性上可直 
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图 10-18 高、低频增益都限定的频率特性 



接读取它的性能参数. 

将图 10-18 与图 10-13( b ) 相比可知，§了高、低频端的差别外，主要频段上的特性基 
本一样，所以两者功能相同. 

图 10-19 是实现传递函数 （10-36) 的两个反相型校正电路.采用图 10- ll ( b ) 的推演 
方法，可以证明，这两个电路的传递函数形式与式 （10-36) 相同. 

对于图 10-19( a ) 的电路，有 


K p Kj =— 
Kjtj = RnC fi 


Rf\ + Rf2 + R 




Rf 




Kd 
fl -Kj 


^ RpCp 


R F1 + R 


尸 3 


+ Rf 3 ‘ 




+ Ck d 一 i )-~ 


i? Fl •+* Rf 


K t 


R Fl + R F2 + Rf3 


Rf ^ Cp 


Rf\Rf^C i 


R Fl + r F2 + r F3 

当》 Rp^y 上式简化为 


Kitjf 


CRfi + Rf^)Ki 

L R Fl + R F2 + R 


一 K d 


F 3 


~ k 7 


= 0 


K P 

K 「- 

K d 

卞 i = 


Rn Ri 


1 十 
:1 + 


Rf 

Rf 2 


R Fi + R Fi 

Rf 3 


Rf \ 
Rfi + Rk 


(10-37) 


r D = (1 + 


R Fl + R F2 +V?J?3 

Rf3 、 Rph ， 


RviC 


F 2 ^Fl 


Ri 


C F ilO 户 



Cj ? i 50^ 仏 6 . 8k 



( a ) ⑻ 

图 10-19 反相型比例 _ 积分-微分校正电路 


同理，对于图 10-19( b ) 电路，当 

Rfi 》 Rp 》 Rfs 》 RfA 
( R Fi // R F 2 ) C Fi » iR F ^ R F ,) C F 
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时，有 


Rfi + Rf 
Ri 


Kj == 1 + H 一 

Rf + 

< Kd = 1 + -^ (10 - 38) 

7? 尸 4 

r _ ( Rf + Rfi ) Rf 2 r 

-- ~^Fl 

Rfi + Rfi + Rf 
k ~ RpC F 

传递函数 （10_ 36 ) 也可用同相型电路实现，如图 10-20 所示.釆用图 10- ll ( b ) 的推 

演方法，可得 

KjK p = 1 + &1 - 十 Rf2 

Rf 

Kftj — RpiCfx 

丁 D _ P 广 

<^- RFCF 

[l —— i3j± R F2)Kj 1 + (/^ _ i) JiL = ― KtAiEri _ r Cf 

L Rfi + Rf2 + Rf^ K d Rf + R n + R F2 

RfR F2 C F Kt+ ( 尺 / + K = o 

；Rf + R Fl + Rf2 Li?/ + R Fl + Rf2 J K d 

当 i?/ 》心 2 ,上式可简化为 


K P == 1 + 


Kj -= 1 


K d = 1 十 


R f + R F2 
Rfi 


r 10 - 39) 


r D = ( 1 + 


Rf + R Fl + R F2 

( 1 + 言卜 


Rfi^FX 
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图 10-20 同相型比例〜积分-微分校正电路 



图 10 - 1 9 和图10- 2 0的电路适用于参数调节范围较小的 场合. 

三、基型调节器产品介绍 

DDZ-III 型电动单元组合仪表的基型调节器的核心部件是 PID 调节器，它按积木式 
方法由单功能调节器串联组合而成，以便能大范围独立地调节各性能参数，充分满足各种 
生工艺过程控制和调节的要求. 

1•功能和组成 

基型调节器通常包括指示单元和控制单元，它的组成框图如图 10-21 所示. 指示单 
元用来指示测量信号和给定信号，以及两者之差，它由测量电路和指针式仪表组成•控制 
单元包括输入电路、比例-积分-微分电路、输出电路、硬手动和软手动 电路. 控制单元接 
收变送器的测量信号，并与给定信号进行比较，然后对其偏差进行比例、积分和微分运算， 
再经输出电路转换成统一的信号送给操作机构. 

根据 III 型仪表的统一设计，变送器的输出 信号， 即调节器的输入信号范围为 1 一 5 V 
的直流电压，调节器的输出信号为 4—20 mA 的直流 电流. 


指示单元 



图 10-21 基型调节器的组成框图 

指示电路有 两种. 如果指示电路仅指示输入信号和给定信号，称为全刻度指示调节 
器.如果指示的是输入信号和给定信号的偏差，称为偏差指示调 节器. 硬手动和软手动 
电路用来实现手动#自动切换，切换吋，不引起工艺过程的扰动，是一种无扰动的切换 
方式 • 

图10- 22 是基型调节器控制单元的原理图，调节器中所有集成运算放大器都由单电 
源 24 V 供电，在下述各电路中不再一一 标出. 下面仅对控制单元中的主要电路作一简要 
分析 • 

2. 输入电路 

输入电路实际上是一个偏差差动电平移动电路，它有两个输入信号，都以零伏(机壳 
地)为基准，一个是 1--5 V 的测量信号，另一个是1一5 V 的给定 信号. 它把两个输入信 
号之差放大两倍后，以10 V 电平(信号地)为基准送到比例-积分-微分电路. 

图 10^3 是输入电路的原理图，鸿组成差动运算放大器，它的 CMRR 很大，所以它 
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R 



图 10-23 输入电路（及 = 500 kX}，^o = 5 kD) 

能强烈抑制单电源供电引起的共模电压的影响 • 电平位移电源 S 用来保证各组成电路都 
能正常工作 • 有了 £后，信号地的电平就等于 E ， 这里为10 V ，满足了电平位移要求•输 
出端的电阻2 仏代表 比例-积分-微分电路的输人电阻 • 


利用等效电源定理，以信号地为基 
准，4同相端和反相端的输入回路，可 
分别用一个电阻和输入信号来效•对 

反相端而言，等效输入信号为+ ( R ， 一 

E)， 对同相端而言，等效输入信号为 

丄(巧一 £)，两个等效电阻均为 j 尺， 
2 2 

故图 10-23 可用图 10-24 等效. 



由图10- 24 的等效电路可知，输入 图 10-24 输入电路的等效电路 

电路实质上是一个差动运算放大器，为 _ 

了提高电路的 CMRR 和减小放大器输入偏置电流及其漂移的影响.应按式( 5-95 )的原 
则选择各电阻值，考虑到4输出电阻很小，故反相端到输出端的等效电阻为 ^ + (^ o /2). 


这样，值应选为 

十 


由于 i ? 》 R 0 , 所以=丄 t /以， 故输入电路的益为 

2 ./ 



丄 iV sr -£：)- — (B/ - E) 
2 2 



R n = _ 2R + R 0 

互一 R 

2 


当27? >尺。吋，上式近似为 




Usn 




(10 - 40) 


可见，输入电路的输出电压仅与输入电压^^与给定电压均之差成正比，增益 


• 491 * 



幅值差不多是两倍 • 而且，它将以零伏为基准的输入信号，转换为以电平 £* (10 V )为基 
准的偏差输出，实现了信号电平的 位移. _出电压以£为基准的范围为0 — ±8 V •当 
产 Ej 时，输出电压为零伏，但对零伏基_而言，则为10 V . 

3•比例-积分-微分电路 


本调节器中的比例-积分-微分电路按积木式方法串联组合而成，电路如图 10-25 所 
示 3 它基本上是图 10-12( b ) 和图 10- 2 ( c ) 两电路的串联 组合. 



图 10-25 比例-积分-微分电路 

由式 （10-1 9 ) 和式 （10- 26 )，考虑到图 HK 25 中的符号，在尽》圮的条件下，由為组 
成的比例-微分电路的传递函数和参数为 

K P2 l - ± . r ^ ■ (10-41) 

匕心） 1 + I^ S 

K d 


式中 


K n 


r 2 


及 1 十 a W^D 

R , 




( 10 - 42 ) 


卜〜 (1 +| i ) R t C t = K D R t C t 

因为 Ri — 9 A R 2 = lk R t = 62 kQ — 15 Mi 2， C , = 4 " F ， 所以， K D = 10.1, 
t D — 0.04 — 10 分. 

若為的直流开环增益为& 3 ,则利用式 （10-10) 的推演方法，在心》 i ? 3 的条 件下， 
由為组成的比例-积分电路的传递函数和参数为 


^ 3 (^) = ^ ^ ^ 1 + 印 


式中 


^0) 




1 + KjtjS 


(10 - 43) 


K P3 

Kr 


- J^L 

C F 

R ^ Cf ： 


( i ? 3 + R A )Cf 

n = (1.+ 旁) R t C f 


Kos 


( 10 - 44 ) 
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由于及 3 = 9.1 ld3 ， 尺 4 = 1 k/2, 'e f ^ : C F ^ 10 /JP 、 M 03 = 10% R f — 62 £0—45 Mi2 , 所 
以， Kj ^ 10% r , = 0.1—25 分.如果尺 4 ==為则有1[卜10 5 ，1^ = 0.01—21:康 
这样，由输入电路和比例-积分一微分电路组成的 PID 调节器的传递函数为 

^^00-= KpiKfiO ^ K ^ s ^) 


k f O ) = 


UsrO ^) ~ Ej ( j ) 


— 2 Kp 2 KpsKj 


2 Kp 2 Kp^Kj 


(1 + r D i)(l + 以） _ 

1 + — A (1 + K ^ js ) 

、 K D J 

1 + (tn + t^S + 


1 + — + Kjti^s + ~ tofts 2 


=_ 2 K P 2 Kp ^ 


X d 1 

1 + ^7 + 7 ;切 


l 






KjK D tj Kjtjs K d 


s 


考虑到 « 1，并将式 ( IO - 42 ) 和式 (10- M ) 代入，得 

KjKi)tj 


k f 0 )= 


u s M 


u s / y ) “ EjO ) 


K P F 


F tjs 


t^d 

T 


式中 


N -- 

1 + 

1 + ^ 


KjfjS K d 

K P = 

1 2R 2 C f 

a w (7?x + R^)Cp 

Kj = 



( 10 - 45 ) 


K D — l + 


Ri 

R , 


文 i 




! + r ) RfCl 

: 1 + |)m 


( 10 - 46 ) 


If — l + — 

在工业调节器中，常把调节器比例增益％ 3 的倒数 ？ 叫做比例带或比例度 

比例带 f 、积分时间 h 和微分时间 G 是 PID 调节器的三个主要整定参数，它们可分别通 
k ： 电位器 Rw , Rf 和 A 来调节 • 比例带实质上是代表调节阀开度的百分比与代表被调 
量偏差变化的百分比之比值 • 若 p = 50%，即== 2 ，_则意味着被调量产生 50 务的 
偏差时，调节阀门就能从全开到全关，或从全关到全开进行满量程 变化. 加大 Z 7 , 系统稳 
定性提高，但定态偏差加大，相反，减小 A 系统精度提高，但过渡过程振荡次数 增多. 
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一 F 叫做千扰系数^由于 F ¥ ， u 整定参数实际值4和< 与刻度值化仏和 r, 将 
有差别， F 偏离1愈远，差别愈大 • 实际整定值与仪表刻度值之间的关系为 


、^丄〜 （10 - 47) 

、 F 

= FTjf 

故可据上方程来修正刻度值的 误差. 

利用图10_ 23 和图 1045 的元件参数，在 & 3>1 o 5 吋，这个调节器的参数范围为 

' -i 

比例度 -100 % = 2—500 % 

Kp 

微分时间 = 0.04 —10分 

微分增益 K p = 10 . ^ , 

积分时间 r；== |0-01-2.5^ (当 = oo ) 
lo . l —25分 （当 = 1 ki3 ) 

积分增益 K r ^{ >105 ^ = °°) 

10 4 ( 当 i ? 4 = IkjQ ) 

4•输出电路 

基型调节器 的输出电路接 收来自 [:: E 例 -兩分 -微分电路的、以10 v 电平为基准的1一 
5 口 V 范围的信号电压，然后把它转换为以零伏为基准的 4—20 mA 范围的电流信号，送到 
操作机构使其动作，可见，输出电路应是一个电压—电流变换器，原理图如图 i 0 - 26 所示 •• 



输出电路的运算放大器由集成运算放大器為和电流扩展复合管:^和 T 2 组成 • Tl 
和 T 2 组成 PNP 型复合管，并接成射极跟随器的形式，作为整个运算放大器的输出级•运 
算放大器的输出端是复合管的等效发射极，负载电阻接在复合管的等效集电极回路 
内. 这样，从的电路是反相型比例运算放大器，它的输出电压 K 与输入电压 
之间的关系主要取决于反馈回路 参数. 输出电流仏则取决于I所以，这个输出 
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电路的 h 与之间的关系，可分为两步来求.首先，求出与的关系，再求与 
u sa 之间的关系，最后，将两者合并，就得到输出电流与输入电压 c /奶 的关系 • 

在运算放大器具有理想特性的条件下，根据电路理论，考虑到信号地的电位 E == l ov ， 
不难列出 . 

Re 

T — 


Ru 一 - E 

Rf 2 + Rf Rf 2 + Rf 


( 10 - 48 ) 


又，复合管基极电流甚小，略去不计，所以有 


I u -I - I P 


解上列方程组，得 


(+ + 含) 

\ XV £ Jxp y 


rz R n + R f f \ R e R F {R f2 +R F )r c \ R e R f J - 

这就是输出电流与输出电压之间的关系，输出电流由输出电压单值地 决定. 
U sc 与 U sc3 之间的关系可用叠加原理求出.当仅有反相输入信号吋，有 


( 10 - 49 ) 


(U sc3 + E) 


当仅有同相输入信号时，有 


RA 

R n ) 


U sc = U： c + C /；； = 


iU sc3 + E) + (l 


RA 

R f J 


将式 00-48) 代入上式，得 


rr _ Rf 2 (Rfi + Rf ) f 
~ RniR ^ + R ^ c 


Rn + 
Rf 2 + 


~) E ~ 
IV jp / 


( 10 - 50 ) 


这就是〜与 C 7 w 之间的关系，由 Rn 单值 决定. 

将式 （10-49) 和式 （10-50) 合并，得 \ 

j = + . EjL U scZ + + ReI (^ e _ J 7) (10 - 51) 

1 R E R n RuReCRf + Rn) 

上式就是我们所求的输出电路的输出-输入 关系. 

根据控制单元整体设计要求 :第一 ，‘出电路应将以 E = 10 V 电平为 基准说 输入电 

压 C / w 转换为以零伏为基准的输出电流1^，所以式 （10-51) 右边第二项应 为零； 第二，输 

入电压由1 V 变到5 V ，输出电流仏应由 4 mA 变到 2 0 mA ， 故式 （10-51) 右边第一 

项的系数应等于4 X 10-^. 上述两项要求，用数学形式表示吋，为 

RpRp ^ = Rf 2 (^Rp + Re ) 

Re + 心 = 4 X 10- 3 ⑻ 

ReRh 
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或者表示为 

rR n = R n + 2 5003) 

i =25_ (10 - 52) 

、 R p 

上式就是外部回路电阻参数选择的 根据. 在 HI 型仪表中，各电阻值选为 R n = 40 kQ + 
250 £， R n = 40 kQ , R e - 62.5 - 10 ki 2. 在这些阻值条件下，式 （10 - 51) 变为 

I fz = U sc3 =- 4 X I 0- 3 ⑻〜 

RE^fi 

若 t /, f 3 单位为伏，单位为毫安，则上式可表示成. 

= 4 [7^3 (10-53) 

输出电路参数除了要精确满足关系式 （10- 5 2 )外，集成运算放大器的共模输入电压范 
围和输出电压范围要求也 很高. 由式（10- 48 )和式 （10-50) 可知，心 = 2 1. 2 V ， U scm 〜 
E c = 24 V ,它们是相当高的. 

习 题 

题 10-9 计算图 10-19 的参数，并按此参数设计同相型比例-积分-微分校正 电路. 

第四节特种调节器 

随着自动化技术的发展和生产工艺过程的复杂化，出现了各种复杂调节系统，与此相 
适应，调节器的功能也在的基础上扩大了，这种区别于基型调节器的调节器，叫做特 
种调节器.本节以几种特种调节器为例，对这类调节器作一些原理性的 介绍. 

一、双位调节器 

最简单的控制系统是双位调节系统，当被调量低于或高于定值信号吋，双位调节器要 
么使执行机构全开，要么全关，所以双位调节方式简化了对执行机构的要求，这时，执行机 
构的控制元件可以是一个简单的模拟开关，继电器，可控桂，或电磁阀等•由于不希望执行 
机构频繁地进行全开或全关，双位调节器应具有迟滞特性，这样，调节器本身也可简化，例 
如可用第六章第三节中的双限比较器作为双位调节器.图10- 2 7是控制小功率伺服电 
机的双位调节器电路 [1] ，图中，由单电源供电的运算放大器4和為组成双限比较器，作 
为双位调节器使用，四个晶体管？\一了 4 接成桥式结构，作为伺服电机的控制元件，在电 
机和单极性电源 艮之间 起换向开关的作用. 

根据图 10-27 中4和為反相端的交叉连接方式，4的差动输入电压 R 为 

u t = u srl -^— u sr2 

R , + R 2 

為的差动输入 电压％ 为 

Ud 一 ，- - U srl 

A 十 

在单电源供电条件下，电平匹配要求应使输入信号中的共模电压为电源电压艮的二分之 
一，即 
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由上列方程可得 



Hv Si 

2 

n + [ ，灯 2 )= 丄 
2 

E c 


U t 

= E m 

,i?x + 2R 2 

(U sr] 

L — U sr2 ) 

+ i? 2 ) 

,U 2 

-E m 

Rx + 2R 2 

(Us r： 

2 ~ U srl ) 

+ 2(^ + R 2 ) 


当 A 》 A， 上式可简化为 


式中 


(U l ^E m + (U sn - U sr2 ) 
I t/ 2 ^ E fn + {U sr2 - U srl ) 



Ri 

2CR, + R 2 ) 


E c 


(10-54) 


(10 - 55) 
(10 - 56) 



. 图 10-27 控制小功率伺服电机的双位调节器 

、由式 （10-55) 可以看出，貝要 


则有 


I U srl — U sr2 \ < E m 



(U x >0 

t £ 7 2 > 0 


所以，萬和 不输 出都为高电位，且接近于电源电压仏.这时，稳压管 ZV 2 和 Z^ 4 反向击 
穿进入稳压状态， An 和 An 则截止，故晶体管桥路中和 t 3 截止， r 2 和 t 4 饱和，由: r 2 
和 d 2 , 或由 t 4 和 A 为伺服电机提供动能掣动通路，加快电机停转. 

当切的一 有 , 



所以， 木 输出为高电位 5 差不多等于 E cy A 2 输出为低电位，差不多为零，这时 t 和7%截 
止，了 2 和7 3 饱和，电源电压加到电机上的极性为 a 高々低，电机沿一个方向旋转 • 当 

|%<0 

t t/ 2 > 0 

所以，4输出为低电位，為输出为高电位，这时 T 2 和: r 3 截止， A 和: r 4 饱和，电源电压 
加到电机上的极性是^高“低，电机改变旋转 方向. 这样，就实现了电机转向的双位调 

节 • 

四个稳压管的稳定电压都必须略高于 EJ 2, 以确保电机电流换向期间，避免出 
现 A 和: r 2 , 或 t 3 和: r 同时导通而将电源短路的 事故. 

二、间歇调节器 

间歇调节器用于断续生产工艺过程，它的主要功能是工艺过程开车以后使工艺参数 
适时地无超调地达到给定值，随后对工艺参数进行定值调节•从工艺开车到正常运行之间 
的切换由调节器自动进行，无需人工参与操作 • 



图 10-28 间歇调节器原理图 

图 10-28 是带间歇开关的间歇调 节器. 在工艺过程开车时，由于测量值比给定 
值 E , •小得多，因此很大，比较器4的输出为低电位，继电器/不动作，触点 A 和 A 
处于手动位置，这时，调节器的输出^3 — A ，成为固定输出，控制执行机构按一定速度 
幵车 • 

此时， G 上的电压为偏置电压 E 。 与比例-微分电路输出电压 C /〃 2 之差 

U Cf — E 0 一 U sc2 

开车后，随着工艺过程的进行，测量值逐渐接近给定值£/，逐渐减小，一旦 
U scl 达到比较器的门限电位次输出变为高电位，继电器/吸合，触 点人和 A 转向自 
动位置 ，调节 过程进入自动状态，测量值由 PID 调节器平稳地自动达到给定值，而不产生 
超调 现象. E 0 、Ei 和五„*值是事先用实验方法确定的，对于不同的工艺过程或者对同一 
工艺过程的不同操作条件，此三个给定数值是不同的，因此这种调节器适用于固定工艺过' 
程、固定操作条件、给定值无需改变的断续生产 过程. 
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三、前馈调节器 

在一些生产工艺过程中，由于被调参数的延时很大，单纯采用反馈调节系统时，被调 
参数的超调过大，过渡过程时间太长，很难提高调节品质 • 为了解决这个问题，在^调 
节系统中引入与被调参数有关的扰动作用，作为辅助信号进行前馈调节，从而构成前馈— 
反馈调节 系统. 前馈调节器就是进行前馈-反馈控制的调节器 • 



图 10-29 前馈调节器原理图 


前馈调节器是在基型调节器中附加一个前馈单元构成的，原理图如图 10-29 所示 • 

前馈信号 C / 经卓送到比例-积分运算放大器為输入回路电容 A 的一端，故為对前 
馈信号 t / 只作比例运算，但对比例-微分电路的输出信号仍作比例-积分运算，因为 
u sc 2 通过两条通路加到 為中， 一路经 RsM &分 压后，通过％送入作积分运算，另一路 I 
通过4加到 q —端作比例运算.所以调节器的总输出为前馈作用和反馈作用之和•前 
馈信号的衰减程度由 调节. 当开关 k 处于“断”位置时，前馈信号被 切断. 

四、非线性调节器 

非线性调节器的调节特性如图 10- 3 0( a ) 所示，在控制点附近的一个区域内，调节器 
的比例增益大幅度降低，而在这个区域之外，调节器的比例增益恢复 原值. 增益大幅度下 
降的区域叫做调节器的不灵敏区 • 

非线性调节器是在基型调节器中附加一个非线性单元构成的，电路如图 10 _ 30 ( b ) 所 

示. 

在图 10-30( b ) 中，运算放大器 次和 為组成非线性单元，它的输入信号来自基型调 
节器的输入电路，它的输出信号％送到比例-积分-微分电路 • R 与的关系如图 ( a ) 
所示，失灵区上、下边界为和 I ，本电路中，两者在数值上是相等的 （m = m 
■= E) m 

当 | H <£：， 卓同相端电位低于反相端电位，為输出为低电位， A 和认都 截止; 
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图 10-30 非线性调节器 
00特性； 00电路. 


A 5 同相端电位高于反相端电位，為输出为高电位 | D 3 和认都 截止; 可见，输出电压仏与 
4和為无关，它的大小为 

u x = a w U scl (10 - 57) 

即输入电路的输出电压经比例衰减后才送到比例-积分-微分电路，这就 意味着 PID 
调节器的比例增益下降了，其衰减倍数可由电位器 Rk , 调节. 

当 U scl > E ， D 3 和认 继续保持反向偏置 ，[/ 1 与為仍然 无关. 但 Z > 2 则因4同相端 
变正，进而通过為输出变正而导通，导通后的电路是一个同相比例运算放大器，為的输 
出电压 t / m 为 

U SC4 = U SC1 — E (10-58) 

当 Um - E > a w U scl , D , 导通，加到比例-微分电路的信号 R 将由见,4决定，由于 
与 C / w 之间的斜率为+ 1，故在 U scl > E ms 时，调节器的比例增益又恢复原值，不再衰减. 
由 A 导通条件，可知 ， 

E ms ^—^ — (10 - 59) 

1 - - CL\^ 

同理，当 K — E 时， A 和0 2 将截止， ZV 导通，為变成差动运算放大器，故為 
的输出电压为 

V . C 5 = U scl + E (10 - 60) 

当 U scl + E 时， D 3 导通，这时 R 由 t / w 决定，由于 U SC AU SC1 之间的斜率为 
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+ 1，故在 Usn < E mx 吋，调节器的比例增益也恢复原值，不再衰减. 
知 

E mx = ― — - - - 

1 一 
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本书符号说明 


―、原则 

(1) 尽量采用国际通用符号，不足时采用汉语拼音字母. 

(2) 随吋间变化的量用小写字母0,直流量以及交流量的有效值和最大值等用大 
写字母 （ t /，/). 例如： 

u 变化电压的总瞬吋值 
U 正弦交流电压(不包括直流成分)的瞬吋值 
U 直流电压，静态电压，非正弦波电压的总有效值 
U 非正弦波电压的直流成分(平均值） 

U 正弦交流电压的复数符号 

U 正弦交流电压(不包括直流成分)的有效值 

U m 交变(如直流脉动或脉冲)电压的最大值，正弦交流电压的峰值 

^ max 电压的最大值 * 

(3) 非线性元件的动态参数用小写字母 （ r ， r ,， 非线性元件的静态参数 或线性 
元 件的参数用大写字母 （ i ?， R d ). 

二、符号 

A 电流的单位(安培） 
mA 毫安 （ HT 3 A ); 毫安表 
M 微安 （ icr 6 A ) ; 微安表 
nA 亳微安 （1( T 9 A ) 
pA 微微安 (10- 12 A ) 

Ai 运算放大器符号，/ = 1，2, • • • 为运算放大器编号 
a 常数 
外温度系数 

电位器动端滑动比或分压系数 
B 频带宽 

b 常数;基极; 变换系数 
C 电容器;电容量 
C B 相位补偿电容 
C BF 反馈补偿电容 
C F 反馈回路电容 
Cf 输入回路电容 
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C , 隔直电容 

C x 未知电容，被测电容 

° c 温度的单位 (度， 摄氏） 

CMRR 共模抑制比 
CMR & 电阻失配产生的共模抑制比 
cp 计数端；时钟脉冲 
^集电极 

D 二 极管； D 触发器， D 触发器的信息 输入端 
D w 硅稳压二极管 
d 微分符号 
dB 分贝 

E 直流电 动势; 直流电源的电压絶对值 
A 恒定电压 
E c 正电源电动势 
E d 低输出 电位; 下限幅电位 
负电源电动势 
高输出电位;上限幅电位 
E 〗 基准电压，给定电压 
E m 门限电位 

E ms 上门限 电位； 死区上限边界电位 
E mx 下门限 电位; 死区下限边界电位 
E sr 恒定输入电压 
E w 稳压管的稳定电压 
AE m 门限宽度 

E x 信号源电动势的正弦复数值， 
e 发射极 
勺基准交流电压 
〜 已知交流输入电压 
G 交流信号源的瞬时电压 
F 电容量的单位(法拉） . 

邱微法 （ l ( r 6 F )， 简写" 
pF 微微法 （ ur 12 F )， 简写 P 
F 反馈系数， PID 调节器的千扰系数 
铲等效反馈系数 
FCjw ) 反馈系数的频率特性 
FM 反馈系数的幅频特性 
F 反馈网络的频率特性 
/频率 

fo 开环一 3 dB 频率，截止频率;中心频率;石英晶体串联谐振频率;零点频率 



fc 零分贝频率，单位增益频率;剪切频率 
h 闭环一 3 dB 带宽 

h 极点频率，基准频率 ，吋 钟脉冲频率 

U 二阶系统固有振荡频率 

Ip 最大功率带宽，大信号带宽 

fsc 输出信号频率 

fr 晶体管的共发射极特征频率 

U 振荡频率 . 

g 跨导 

Hz 频率的单位(赫兹） 
kHz 千赫兹 (10 3 Hz ) 

MHz 兆赫兹 （10 6 Hz ) 
h 晶体管的 A 参数 
H h oc 共射极 A 参数 
hvE 共射极直流电流放大系数 
I 直流电流;静态电流;非正弦电流的总有效值 
正电源输出电流 
负电源输出电流 
h 恒流源电流 

h 基极电流；平均输入偏置电流 h = + ^-)] 

n 平均输入偏置电流及其漂移= /, + a /,) 

A 7, 平均输入偏置电流的漂移 
同相端偏置电流 
h -反相端偏置电流 

1 W 同相端偏置电流及其漂移+ △/&) 

1、一 反相端偏置电流及其漂移 = + Ali , S ) 

A /, + 同相端偏置电流的漂移 
A /,- 反相端偏置电流的漂移 
h 集电极电流 
Uo 收集结反向电流 

heo 集电极-发射极反向电流(即穿透电流） 

Id 流过二极管的直流电流;场效应管的漏极电流 
loss 场效应管的漏极饱和电流 
U 发射极电流 
h 反馈回路电流 
If 输入回路电流 

Ifz 负载电流 …… 

Ig 场效应管的栅极电流 


• 504 « 



h 基准电流 
Im 表头电流 

In 输入噪声电流(有效值） 

los 输入失调电流一 b ) 

C 输入失调电流及其漂移+ A / 0 ,) 

AI os 输入失调电流的漂移 

h 场效应管源极电流 

Is 反向饱和电流 

he 输出电流 

hcM 额定输出电流 

hr 输入电流 

lw 稳压管的稳定电流 … 

lx 未知电流，被测电流 

h 反馈回路正弦电流的复数符号 

if 输入回路正弦电流的复数符号 

i D 场效应管的漏极瞬时电流;二极管的瞬时电流 

J 继峰 

j 

K 绝对温度的单位 
K 电压放大 倍数; 开关 
K 0 直流开环增益 
K ( jco ) 主通道频率特性 
KM 主通道幅频特性 
K 0 ( jco ) 放大器的开环频率特性 
Ko ( co ) 放大器的开环幅频特性 
Ko ( s ) 放大器的开环传递函数 
K c 放大器开环共模增益 
K d 微分增益 
k f 理想闭环增益 
K f ( jco ) 理想闭环频率特性 
KM 理想闭环幅频特性 
KjW 理想闭环传递函数 
Kf 实际闭环增益 
K f F Qco ) 实际闭环频率特性 
K r M 实际闭环幅频特性 
K 乂 s ) 实际闭环传递函数 
K Fc 闭环共模增益 
K fm 闭环增益最大值 
K / 积分增益 



K P 比例增益 

K 增益的复数符号 

l ^ oi 放大器开环增益的幅值 

k 波尔兹曼常数，々= 1.38 X 10- 23 焦耳 /K 

L 电压增益(单位 dB ) 

M i 乘法器符号，/ = 1，2,…为乘法器编号 
N N 型(电子)半导体 
N 数字量的值 
n 正整数 

P P 型(空穴)半导体 
Pc 静态功耗 

ppm 百万分率 （1( T 6 ); 百万分之… 

Q 品质因数；占空系数 

q 电子电荷量， q - 1.602 X 10一 19 库仑 

R 电 阻器； 电阻值 

Rb 相位补偿电阻 

R , 偏置电阻;基极偏置电阻 

R c 集电极电阻 

Re 发射极或源极回路电阻 

Re 发射极电阻 

Rf 反馈回路电阻 

Rf 反相端输入回路电阻 

R f , 负载电阻 

Rm 表头内阻 

Ron 场效应管的导通电阻，即 === 0而[/仍足够小时的漏-源直流电阻 

R P 偏置电流补偿电阻，匹配电阻 

Rr 热敏电阻 

Rt 同相端输入回路电阻 

R w 电 位器; 电位器的电阻值 

R x 未知电阻，被测电阻 

及，信号源内阻 

r 动态 电阻; 等效电阻 

共射接法吋极之间的交流等效电阻 
〜放大器共模输入 电阻； 结的反向泄漏电阻 
b 极之间的交流等效电阻 

~放大器差动输入电阻 
^二极管正向电阻 
rw 场效应管漏-源动态电阻 
r e 发射结电阻 
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r sc 输出电阻 
开环输出电阻 

G 输入电阻;闭环输入电阻 
r 加 共模输入电阻 
r s ,. d 差动输入电阻 
~稳压管的动态电阻 
sec 时间的单位（秒） 
ms 毫秒 （10_ 3 sec ) 

F 微秒（10— 6 咖） 
ns 毫微秒 （ lO — sec ) 

5斩波器，开关 
SR 上升速率 
SUR 电源电压灵敏度 
^拉普拉斯算符 

T 晶体管•，场效应管•，温度;周期 
AT 温差 
T z 振荡周期 
t 时间 
脉冲宽度 
tmin 最小吋间 
t s 建起时间 

U 直流 电压; 静态电压;非正弦电压的总有效值 
U + 同相端直流电压 
U 一 反相端直流电压 
u a 指定点电压；断点电压 
u be b - e 极压降 

U c 运算放大器的共模输入电压 
ir c 折合到运算放大器输入端的共模误差电压 
U CM 共模输入范围 
U ce c-e 极压降 
U ces 极的饱和压降 
电容器两端的电压降 
U D 二极管两端的电压降 
u d 运算放大器差动输入电压 
u dM 差模输入范围 
U DS 场效应管漏-源极压降 
U GS 场效应管栅-源极压降 
u os 输入失调电压 
AU 0S 输入失调漂移电压 



U r os U f os - U os + AU os 

U P 场效应管的夹断电压•，单结晶体管的峰点电压 

Use 输出电压 

U ： c 输出端的误差电压 

Usee 共模输出电压 

U ， scc 输出端的共模误差电压 

U ： cl 失调电流及其漂移在输出端引起的误差电压 

U SCM 额定输出电压，最大输出电压 

U ， scv 失调电压及其漂移在输出端引起的误差电压 

u 乂 S ) 输出电压的拉普拉斯变换符号 

Usr 输入电压 

U ： r 折合到输入端的误差电压 
Usrc 应用电路的共模输入电压 
U ： rC 折合到输入端的共模误差电压 
U ： r l 折合到输入端的由失调电流及其漂移引起的误差电压 
U ： rV 折合到输入端的由失调电压及其漂移引起的误差电压 
h 折合到输入端的由失调电流漂移引起的误差电压 
△ u srV 折合到输入端的由失调电压漂移引起的误差电压 
ujj ) 输入电压的拉普拉斯变换符号 
U , 反相运算放大器的求和点电压 
U + 同相端电压的复数符号 
反相端电压的复数符号 
iJs C 输出电压的复数符号 
Usr 输入电压的复数符号 
“变化电压的总瞬时值 
同相端电压的瞬时值 
U 一 反相端电压的瞬吋值 
U N 输入噪声电压(有效值） 

UsrN 输入端等效噪声电压(有效值） 

〜输出电压的瞬吋值 
U sr 输入电压的瞬吋值 
V 电压的单位(伏特） 
mV 亳伏 （1( T 3 V ) 

微伏 （1( T 6 V ) 

W 功率的单位(瓦） 
mW 毫瓦 （10- 3 W ) 

Z 复数阻抗 

Z , 放大器的共模输入阻抗 
^放大器的差动输入阻抗 
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Z , 反馈回路阻抗 

2 X 0 反馈回路阻抗的拉普拉斯变换符号 
Z / 输入回路阻抗 

Z /0) 输人回路阻抗的拉普拉斯变换符号 
z〆 补偿阻抗 
乙，。开环输出阻抗 
Z , r 输入阻抗 

«晶体管的共基极电流放大系数 
书 晶体管的共射极电流放大系数 
8 相对误差•，元件 公差; 相对变化量 
50) 幅度相对误差 
r 二阶系统的阻尼系数 
V 单结晶体管的分压比 
^ 微法（邱）和微米 Om ) 的简写 
,圆周率 
2求和点 
r 时间常数 

r 0 放大器极点的吋间常数 
b 微分吋间 

闭环极点的时间常数 
tt 积分时间 

< P 正弦交流电的初相角或相角差. 

0(60) 相频特性 
相角差 

△0( ca ) 相位误差 
^相角稳定储备 
Mco ) 闭环相频特性 
① FM 最大相移 
^ 电阻的单位(欧姆） 
kQ 千欧 （10 W )， 简写 k 
MQ 兆欧 （10 W )， 简写 M 
0•电导的单位(姆欧）. 

毫姆欧 （ l ( T 3 eO 
co 角频率 

ov 开环一 3 dB 角频率，截止角频率，中心角 频率; 零点角频率 
A 零分贝角频率，单位增益角频率，剪切角频率 
C 0, 二阶系统固有振荡角频率 
COp 峰值角频率 
%振荡角频率 



本书部分习题答案# 

第三章 

1. FC 52 的静态偏置 电流： 

设〜〜 0.6 V ，并忽略 NPN 管的基极电流，则^ ^ 0.36 mA , I c5 = I cli = l cis ^ 

1.2 mA 9 l cU ^ 0.6 mA ; I cl — I c2 ^ 0.18 mA ^ I c9 — I clQ 0.6 mA 5 I cl3 ^ 0.6 mA ^ l cl5 ^ 
1.2 mA . 

2. BG 303 的静态偏置 电流： 

忽略 U bel 6 ( U bc ^ y I cl6 - I cl7 ^ 30 fiA , I cl - I c2 ^ 15 M ； 忽略 NPN 管的基极电 
流， / f3 = = / r8 = /, 9 〜 33 # A ; 忽略 h ， T 9 发射极电阻 (2 ki 2) 上的压降，且设 t/w 

- U be9 ^ 0.6 V, W\ " 7 〜 15 "A; Z f5 〜 / 出勿 333 M. 

6 . LM 108 的静态偏置 电流： 

la = Ic 2 ^ Ic 5 = M = 3 pA ， I cl5 = IcH = 

第五章 

1. Rf — 100 kj 0 5 R F — 200 ki 2^ R P ^ 66.7 ki 3. 

2. Rfi = 25 k »<2， i ?/ 2 = 50 Rf S — 200 L <2， J? P ^ 13.3 k £? # 

3« (1) ^ i ?. 

3 



题解图 5-1 题解图 5 - 2 


由于假设条件和近似程度不同等原因，许多习题的答案并不是唯一的，仅供参考. 
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(2) U sc == — CU sri + U sr2 ). 

(3) U S c — — 5 U sc = + 1 V . 

(4) 见题解图 5-1. 

4 - (1) R P ^ 25.6 kQ . 

(2) U sc — — (2.22 U srl + 1.11 U sr2 、• 

(3) 5.55 V 7 —2 V . 一— — 〜 

(4) 见题解图 5-2. U scm = 5.55彳2 V ， U sc - 5 V , = U srU 

5. (1) 1) U sc = ^ R x * 

K f 

2) R x = 0.5 kQ , 5 kQ , 50. ki 3 和 500 k £. 

( 2 ) 1 ) U sc — Rpl 

2) Ixm = l mA . 

6* Rf 3 ^ 2.08 kQ m 

7 (1) — 10^ r sr = 10 kQ y F ^ 0.0909 ，/ F 〜90.9 kHz . 

(2) R P ^ 9.09 kQ . 

(3) 输出失调误差电压 56 mV ， 输入失调误差电压 5. 6 mV . 

(4) [/；, = 57.95 mV ， = 5.795 mV , At /；, =- 1.95 mV , AC/； r = 0.195 mV ， 

\ U srmin \ > 195 mV . 

(5) K 0 F ^ 9090 ? 5 〜 0.011%， K" F ^ — 9.9989; 〜一 9.9989 士 0.000011， 
U sc ^ — 9.9989 V . 

(6) K 0 F r ^ 8927.7， 5〜0.01120%， Kp ^ — 9.99888; Kp ^ — 9.99888 土 

0.0000112 ，Use ^ —9.99888 V . 

(7) 8 ^ —60,5 ppm , —6050 ppm ; 〜 一 0.011 弧度，一 0.11 弧度. 

(8) / max <159 kHz ， 478 kHz . 

8. d x ^ 3.22 X 10一 5 ， 2.11 X 10一 5 . 

9. R f ^ 71 ki 2, i ?,= 710 i 3， i ? P = 700 =710 0, f F = 9.901 kHz . 

12, 见题解图 5-3. 

14. (1) 图 5-30( a ): K f ^ 10, d : 150 mV . 

图 5 - 30( b ): K F 〜1， 土 7.5 mV . 

(2) 图 5 - 31( a ): l sc = U sr . 


图 5-31( b ): I sc = ^ 

I 和分别不应超过运^放大器的额定输出电流和共模输入电压 • 
(3) 图 5-32( a ): E 广 15 V . 


图5- 32( b ): 


R 2 + ciwRw 
R, + R 2 + R w 


E w , Ej ^ 1—5.2 V . 


式中，亿为电位器上方电阻 3 私为下方电阻，下同 • 


图5- 32( c ): 
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A 



5k 



U Jf 3<> — CZIH-J 


(c) 

(a> 


题解图 5 - 3 

(a) U sc = 5Z7 xr ; 

(b) C7 xc -0.5 t/ fr ; 


(c) U sc = 3 U srl 4* 2U sri + （d) U sc = 2U srl - U sr ” 


w- 5 . 2V . 


U - 


Use - 15 V . 


(4) r sr ^ 100 ki 3， K f ^ 11, C / 4 
15. (1) R P = 9 ki 3. 

(2) =10 ， F = 0.1， 〜 99 MQ , / F = 0.1 MHz . 



16. (l) i? P = 10 kQ 9 

(2) r sr ^ 99.9 UQ , f F = 1 MHz . 

(3") u sc = 5 \ /了 sin 100% U CM = 5 V ~2 V . 

17 - 来用图 5 - 34 电路， i ?；= 10 ki 3 5 /? F = 200 ki 3; 5 ^ ± 0.052%. 

19. (1) K f ^ - 也 • 

Rf 


20. (1) /^=10， r, rrf =- 20 ki 3, 〜 =55 1 d 2， K Pc ^ A .6 A X 10 一 3 ， CMRR ^66.7 dB , 
/ F ^ 90.9 kHz . 

22. (1) K f = 6—26.5； 

(3) CMRR ^ 57.5 dB . • 

(4) U cM = 7.5 V m 
24. R w ^ 2—200 kQ. 

26. 见题解图 5 - 4. 

27. (1) K F Qco) = — 乂:士 一， = 100 kO. . 

0.047 "o 
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(c) 


(d) 


00 Usc(t') = — \00\u ST {t)dt\ 

(c) u sc (t) = 


题解图 5-4 

(b) «“(/) = 一 10J//, rJ (/)^/ - 5\u $rl (t)dt\ 

(d) KpCjca') = - _ 一 

K J J 1 + 0.00004;o> - 


(2) 见题解图 5 - 5. 



题解图5-5 


(3) 90 ms . 

(4) 见题解图 5_6. 

28 . (1) K 1： 选择起始值的 极性. 

K 2 ： 选择工作状态.置“1” 位置: 起始 条件. 置“2” 位置： 积分.置“3” 位置: 
保持. 
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题解图 5-6 题解图5-7 

(2) 见题解图 5- 7. 

29. (1) 128 mV/sec, 38.3 mV. 

(2) 7.98mV/sec. 

(3) 0.16 4 as. 

32. (1) B = 1 V, E == 10 V. 

33. (1) — (1 + 警 ) 念 . 

(2) / = 20 "A. 

35. (1) E = 1 V ， E = 10 V. 

36. (1) 电路选用图 5 -67, 其中， Z?=15V ， R fl = 1 kQ, R n = 1.5 Mi3, R ^ 54.6 

kQ^ R r — Ik Q m 

(2) 电路选用图 5 - 69 3 其中 — l5V y Rf — 301d2，= lOki?^ R = 15.7ki3, 
R t — 1 k^3. 

37. U srl ^ IV ， U irl = 10 V. 

39 • 掘 5 - 74(b): u sc =0.1 u 2 sr . 

图 5 - 74(c): u sc =-^^^ m ! 

Rf Wri 


图 5-74(d): 


Usc^ 



图 5 - 74(e): 



第六章 

1- (1) 20 lg K f ^ 7.6 dB. 

(2) / 0 ^ 2,8 Hz. 

(3) U sc ^ 0, U sc ^ 5 V. 
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: d) 

题解图 6-1 运算放大器的输出电压和各二极管的电压波形 
( a ) 图 6-18 电路； （ b ) 图 6-19 电路； （ c ) 图 6-20 电路； （ d ) 图 6-21 电路 
























吻 10 kHz, 201g-^= 0. 

K P 

(2 ) 尺 f =6, % 〜 1255 弧度 / 秒 ， f ^ 0.3, fo= 256Hz ， 201g^* 〜 4.85dB. 

Kf 

， f 0 治 500 Hz ， 20lg-^-= 0. 

K f 

(2) K F = 2，W 637600 弧度 / 秒 ， C 〜 0.434, / 0 ^90kHz r 201g^-^2.13 dB # 

Kp 

6. (1) K f ^ 30 5 /o ^ 200 Hz ， 〜 5. 

(2) K f ^ 30, / 0 ^ 198 Hz, Q ^ 4.97. 

(3) K f ^ 16, / 0 ^ 100 Hz ，Q ^ l. 

11. 分别见题解图 6-l(a)—(d). 

12. 电路中的二极管反接 . 

14 . 使 A = 55.535 ki3 或 R r = 11.25 ki2. 

15 . Rf — 10 R f — 200 ki2^ E c = E c — 15 V, R 2 ~ R\ ~ 1 kQ y = 3 ki3, 
i? 3 = 1.5 

16 . 见题解图 6 - 2 . 

18 . 见题解图 6-3. 


4. (1) K f 


3142弧度/秒， 


7 ? 


2. (1) 心=1，％ 〜62700弧度/秒， 


7T ， 



题解图 6-2 

( a ) 图 6 - 31 ( a ) 电路的输出-输入特性 （ b ) 图 6 - 31 ( b ) 电路的输出_输人特性 



( a ) ( b ) 


题解图 < 5-3 

( a ) 图 & 33 ( a ) 的特性 变化； （ b ) 图 6 - 33 ( b ) 的特性变化. 
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(b) 


采用 2DW7C 


题解图 6-4 

( a ) 图 6_33( c ) 的特性变化； （ b ) 图 6~33( d ) 的特性 变化. 






( a ) 图 6-48(a) 的特性; (b) 图 6 _ 48 (b) 的特性; 
(c) 图 6-48(c) 的特性； （ d) 图 6-48(d) 的特性. 









(c) 


题解图 6-7 f 

(a) 图 6-49(a) 的特性； （ b ) 图 6 - 49( b ) 的特性； （ c) 图 6-49( c ) 的特性 • 




以 19 •见 题解图 6-4.^ ; . _ . 入 

21 . 见题解图 6-5. 

22. (1) 见题解图6- 6. 

(2) 对图 6-38(a)， 使 = 0.3 V. 

对图 6-38(b)， 使均 =-1.65 V. 

23. 见题解图 6-7. 4 ~， • 

第 七 章…' 

1. 对图 7-4(0: Rr = 940 Q , 负温度 系数; f z ^ 99.5 Hz. 

对图7- 4(b): R T - 375, Q , 正温度 系数 ; % ^ 7.96 Hz. 

3 . 对图7 - 6(a ) :匕〜13 Hz 5 r DS — 2.3 k*Q，0.97sec，,0.097sec. 

对图 7-6Cb)： f x ^ 9.48 Hz,, r D5 — 50 ki3，2.9 sec，0.29 sec. 

对图 7-8： f z ^ 106 Hz， />仍 f 3；2() ki3，（U sec. 

6 . 对图 7-12(a): 159 Hz, U m ^6.2V; 若使匕〜 1015Hz， 可取 R t ^l5.7kjQ 3 

C — 0.01 /iiF m 

对图 7 - 12(kh h 〜 1015 Hz， U m ^ AV. 

7. 〜 15.9 Hz ，6.2 V， A 过大，波形失真大 • 

8 . f 2 ^ 14.5 Hz. 

为了使图 7-23 的匕〜 14.5 I-Iz ， 可取心=/?产354 kQ , C 2 = C F ^ 0.022 户 F, 
C t = 0.044 fiF , R f ^ 177 kQ . 

11 . (1) f z ^ 139 Hz y T z ^ 7.19 ms. 

(2) 7.4 V. . 

(3) 12.3 V. 

(4) 可以' 

13 . (1) /, ma x ^ 33.3 Hz. 

(2) 方波峰- 峰值： 12.4 V. 三角波峰- 峰值： 6.2 V. 

(3) Rp = R tm 

(4) Rf = 15 ki3 或 C F — 0.01 fxF. 

14 . E/ = 0 V, Ej = - 0.25 V. 

15 . Ej ^ 4 V, U ^ 34—1550 Hz. 

16 . 矩形脉冲峰- 峰值： 20 V ，621 Hz, Q ^ 3.1. 



题解图 7-1 
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18. 矩形脉 冲峰- 峰值： 14 V ，匕 〜 580 Hz ，0 = 5. Z ) 3 和认使与二极管参数无关. 

20 . U ^ 0—60 Hz . 

21 . E m ^ 5.5 V, / 名〜 391 Hz ， 0 ^ 110. 

22 . 见题解图 7-1. 

第八章 

2 . Ii ^ 0.061 fiA y 1 12 — 125 " A . 

3. (1) 7 V. 

(2) f sc ^ 106—1060 Hz . J 

4. (1) 方波峰- 峰值： 15 V . 三角波峰-峰值： 7.5 V . 

(2) f sc ^ 47—720 Hz . 

(3) 不能正常工作， D 5 和 Z ) 6 将同吋反向偏置. 

(4) 不能正常工作.应将1) 5 和认同吋反接才能正常工作. 

(5) 见题解图 8-1. 



题解图 8-1 

5. 改压控振荡器时，為输入接控制电压改压-频变换器吋，还要使4增益不等 

于 - i . : 

6. 8.2Hz ， 0.05%. 

7 . f sc ^ 1.8 kHz, £ 似岛 4.15 V, E mx ^0.7 V 3 E g ^ 12 V, E d ^ - 6.9 V . 波形 
见题解图 8 - 2 . 
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题解图 8-2 



8. E g ^ 6.2 E d = — 6.2 V — £ ； == — SV ^ T x — 0.6 ms . 

9. f sc 〜 0 — 1.7 kHz. 

10. (1) 矩形脉冲峰-峰值： 15 V . 锅齿波峰- 峰值： 7.5 V . 

(2) f sc ^ 1.7—1700 Hz . 

(3) 2%. 

( 4 ) 输入电压为负时，电路才能正常 工作. 波形见题解图8- 3. 



11. (1) b = 2 X 10 4 Hz / V . 

(2) f sc ^ 0.1 — 10 kHz . 

12. Tj — 50"s, 

13. (1) R , = 4 ki 3. 

(2) E w = 5Y m 

(3) 在正向积分吋， 认都正 向偏置，但在反向积分时，则由导通变截止. 

14. b == 1.29 X 10 4 Hz / V . 

15. b ^ 3.33 ^ s / V . Z > 2 压降随温度变化吋，将使计数起始吋刻不准，影响变换精度. 
16 - a wRw = 6kQ . 2 V = 1000， 这吋，启动脉冲频率可适当 提高. 

17* CO ===! 6000. 

(2) r 2 = 0.01 u Sf , N -= 1000 u sr . 

(3) ^ = 6 V ， u sr = 2 V . 

(4) 6 V 或 2.5 V . 

(5) AT = 0， 2 V = 5000. 

(6) u sr max ^ 8.3 V . 

第九章 

1. (0 r, r ^ 99.9 Mi 3 (图 9-2 a ). 

r , r 〜50 MLQ ( 图 9-2 b ). ， 

( 2 ) R f = 1 10 ki 3 和 l 00 ki 3 r . i ? F 选择原则应使放大器工作电压合理，并与 

及 p 配合，以补偿放大器输入偏置电流的影响. 〜 

2. 表头极性反接 • 

3. 100户 A 和 1 mA 选用图9- 6( a ) 电路 • 対于 100 /^ A : r sr — 0.01 1 Q . 对于 1 mA : 
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表头并联 111 公电阻， r, r ^ 0.002 Q. 

1，A 和 lOpA 选用图 9-6(b) 电路. 对于 1M: 圮 = 9.9LQ ， R 2 = 100 r fr ^ 
1.1 Q. 对于 10yA: R, - 900 Q\ R 2 = 10,0 Q\ r, r = 0.11 Q. 

5. 见题解图 9-1. 

Rx 



6. (1) 0.67^V/°C. 

(2) r, r0 > 100 kQ. 一 

7. (1) 5 X 10^^V/^C. 

(2) r, r ^ 10000 MP. 

9. C x = 10 C x == 1 ^F. 

12 . / 0 = 30 Hz, K f Qo>= -100. 

13 . (1) 390—980 Hz, 4.23—10.6 V. 

(2) 44 mA. 

(3) 9.3 V. 

(4) 55 mA. 

第十章 

1. R P == 10 Mi2 ， K P ^ — ti~ 100 sec. 

3. (2) K P = — 3, A = 0.3 sec. 

(3) / > 22 Hz. 

4. K P ^ — 0.5^ Kt ^ 100 ，巧 = 0.1 sec. 

6. Kp — 一 5 ， K d = 11 ， t D — 0.33 sec. 

7. K d = 10, K P == 0.1—25.1, 〜 0.04—>10 分 . 

9. 对图 10 - 19(a): K P = -16, /</ ^ 2.3, K D -= 11, 巧〜 0.9 sec ， t D ^ 0.11 sec. 
对图 10 - 19(b): 4.58 ， K t ^ 12, K D ^ 16, r 2 ^ 2.1 sec, t D ^ 0.068 sec. 
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卜一书号： 1 5 m * 2 4 8 
定 价： 3.40 元 

本社书号：1512 - 15 -? 
科技新书目： 73-25 






